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要旨 
 
 
本論文では，電動機駆動システムにおいて，高効率である可変速交流ドライブシステムの
普及と高効率化に貢献することを目的とし，直流リンク電圧を変動させ直流電源エネルギー
を有効に利用することにより，電動機駆動システムに付加価値を与える制御法を提案する。 
家電や自動車駆動用電動機駆動システムとして，効率向上のため可変速交流ドライブシス
テムが多く使われ，駆動回路としては，一定の直流リンク電圧から所望の電圧波形を出力す
る電圧形インバータが主に使われている。 
本論文では，一般的には一定である可変速交流ドライブシステムの直流リンク電圧の変動
に着目し，瞬時停電時にインバータの制御で直流リンク電圧を変動させ運転を継続する制御
法と，より積極的に直流リンク電圧を変動させる制御法として，高効率を目的とした直流リ
ンク電圧可変システムの具体的な制御法を提案する。 
瞬時停電時の運転継続法としては，一度停止すると直ちに再起動が困難である空調用圧縮
機を対象とする。瞬時停電時にインバータの制御で直流リンク電圧を変動させ，平滑用フィ
ルタコンデンサに蓄電されている直流電源エネルギーを適切に放電することで，運転継続が
できる制御法を提案する。その後，物理現象のモデル化と最適化手法の一つである変分法を
用いて電源喪失時運転継続時間を最も長くする運転パターンを理論的に導出し，実験により
有効性を検証する。また，各運転継続法の比較により停電時間や負荷特性による最適な運転
継続法の選定法を提案する。 
直流リンク電圧可変システムの具体的な制御法としては，高効率を目的とした自動車駆動
システム用直流リンク電圧可変制御を対象とする。自動車駆動用直流リンク電圧可変制御は
すでにトヨタハイブリッドシステムなどに使われているが，具体的な制御法や制御系の設計
法などは公開されていない。そこで本論文では，直流リンク電圧可変システムの直流リンク
電圧の決め方と，トルクの応答や外乱で作用するインバータ直流電流を考慮した直流リンク
電圧制御系の設計法など具体的な制御法と制御系設計法を提案し，ミニモデルの実験により
その有効性を明らかにする。 
本論文は，異なる応用機器を対象としているが，可変速交流ドライブの直流リンク電圧を
変動させ直流電源エネルギーを有効に利用する共通の技術であり，その知見は高効率である
可変速交流ドライブの普及促進やシステムの高効率化に寄与し，省エネルギー化に貢献でき
ると考えられる。  
  
 
Abstract 
 
 
In this thesis, in order to contribute to the dissemination and high efficiency of variable 
speed AC drive system which is high efficiency, control method to add value to the drive 
system is proposed by changing the DC link voltage and effectively utilizing the DC 
energy. 
As an electric motor drive system for home appliances and automobiles, variable speed 
AC drive systems are often used to improve efficiency, and voltage source inverters that 
output desired voltage waveforms from a constant DC link voltage are mainly used as 
drive circuits. 
In this paper, it is focused on the changing of the DC link voltage of the variable speed 
AC drive system, which is generally constant. A continuous operation control method by 
changing the DC link voltage using the inverter at the time of instantaneous power 
supply loss, and a concrete control method for the DC link voltage variable system aiming 
at high efficiency are proposed. 
As the continuous operation control method at instantaneous power supply loss, a 
compressor for air conditioning which is difficult to restart immediately when stopped 
once is targeted. It is proposed a control method which appropriately discharges DC 
energy stored in filter capacitor by changing the DC link voltage using inverter control 
at instantaneous power supply loss. Moreover, by using the models of physical 
phenomena and the calculus of variations which is one of the optimization method, the 
operation pattern that maximizes the operation time is theoretically derived. And, these 
are verified by experimental results. Finally, how to select the optimal continuous 
operation method according to power interruption duration and load characteristics is 
proposed by comparing each continuous operation method. 
As a concrete control method of the DC link voltage variable system, an automobile 
drive system aiming for high efficiency is targeted. The DC link voltage variable system 
has already been used for Toyota hybrid systems etc. However, concrete control method 
and design method of the control system are not disclosed. Therefore, in this thesis, 
concrete control method and design method are proposed such as how to determine the 
DC link voltage value and the design method of the control system considering the torque 
response and inverter DC current acting by disturbance. And, its effectiveness is clarified 
by experimental results of scale-down system. 
This thesis covers different application, but it is a common technique of effectively 
utilizing DC energy by changing the DC link voltage of the variable speed AC drive 
system. And its results contribute to energy saving by dissemination of inverter which is 
high efficiency and improving the efficiency of the system.  
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序論 
 
1.1 研究の背景 
近年，世界的に経済成長とともにエネルギーの消費量が増加しており，図 1.1 に示すよ
うに，一次エネルギー消費量を石油使用量で換算すると，1965年 37億トンから年平均 2.6％
で増加し続け，2015 年には 131 億トンに達している[1]。2000 年代以降，先進国（OECD 諸
国）では産業構造が変化し省エネルギー化が進んだ影響で消費伸び率が鈍化しているが，ア
ジア大洋州地域では新興国の経済成長率，人口増加率とともに消費伸び率が高くなってい
る。現在エネルギー源の主流である石油や石炭のような化石エネルギーは，貯蔵量に限界が
あり，また化石エネルギーを大量に消費すると二酸化炭素の排出量が多くなり地球温暖化
の原因となる[2]。したがって，一次エネルギーの消費量の低減や二酸化炭素の排出量の低減
のため，省エネルギー化が必要である。 
日本国内での二次エネルギーである電力の消費は，家電用及び産業用を中心にその需要
が増加したことにより，1973 年度から 2007 年度の間に 2.6 倍に拡大した。それに伴い最
終エネルギー消費における一次エネルギーの電力化率は，図 1.2 に示すように 1970 年度に
は 12.7％だったが 2015 年度には 24.7％に達しており，一次エネルギーの約 4 分の 1 が電
気エネルギーに変換されている[1]。 
電力の消費の中で，電気エネルギーを力学的エネルギーに変換するエネルギー変換機器
である電動機の消費電力は，日本の年間全消費電力の約 55％，産業部門の消費電力量の約
75％を占めると推計されている[3]。このように多くの電力を電動機が消費しているため，電
動機駆動システムの効率向上は省エネルギー化に大きく寄与する。 
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図 1.1 世界のエネルギー消費量の推移（地域別，一次エネルギー）[1] 
 
 
 
 
図 1.2 国内電力化率の推移[1] 
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電動機駆動システムを省エネルギー化する方法として，まず，定速駆動システムの可変速
駆動システム化があげられる。定速駆動システムは速度制御ができないため要求出力に応
じてオンオフするか，ファンやポンプの場合では，風量や流量をダンパやバルブを用いて制
御する。それに比べて可変速駆動システムは，図 1.3 に示すように，負荷条件に応じて回転
速度を制御することで大幅な省エネルギーを図ることができる[8]。例えば，エアコンの場合，
インバータを導入することで可変速駆動にすると年間消費電力が 58%も低減できると報告
されている[4]。 
しかし，電源に直結し，電源を入れるだけで駆動できる簡便な定速駆動システムと比べて，
可変速駆動システムは，駆動回路にパワー半導体スイッチング素子や制御技術を用いたイ
ンバータなどが必要であり，システムが複雑になり，導入コストも高くなる。そのため，ま
だ普及されていない地域がある。例えば，図 1.4 に示すように 2012 の日本と中国を除いた
アジアのインバータエアコンの比率は 17％程度である。 
 
 
 
 
 
 
図 1.3 可変速化（インバータ制御）による省エネルギー効果[8] 
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図 1.4 ルームエアコン市場需要台数とインバータ機の比率 
 
 
 
 
 
図 1.5 新興国の電圧低下および停電発生状況イメージ 
（フィリピンラグーナテクノパーク）[10]  
 
 
一方，図 1.5 に示すように，東南アジアなどの新興国では数[ms]の瞬低・瞬停は現在でも
頻発していると報告されている[10]。定速駆動回路は一般的にエネルギーの蓄積要素がなく
速度制御ができないため瞬停時の運転継続が物理的に困難であるが，もし，可変速駆動シス
テムの適用で瞬停時の運転継続ができれば，アプリケーションの付加価値が向上され可変
速駆動システムの普及が促進され，電動機駆動システムの省エネルギー化が期待できる。  
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図 1.6 ３相電圧形インバータ 
 
家電や自動車駆動用可変速交流ドライブシステムでは，図 1.6 に示すような３相電圧形
インバータが主に使われており，平滑用のコンデンサ（フィルタコンデンサ：FC）に蓄積
された静電エネルギーを有効に利用することで瞬停時の運転継続ができると考えられる。
この方法は，入力電源が喪失された際に，インバータの制御で直流リンク電圧を適切に変化
させ運転継続時間を延伸させる方法であり，この方法を深度化させることにより，結果とし
て電動機駆動システムの省エネルギー化が期待できる。 
可変速交流ドライブシステムの省エネルギー技術としては，電動機，駆動回路，制御の各
分野から様々な研究が行われている。電動機分野では，有限要素法（Finite Element 
Method：FEM）などを用いた最適構造設計[17]，電磁鋼板や永久磁石などの材料改善による
高効率化[18][19]，製造技術による高効率化[20][21]などがあげられる。駆動回路分野では，低損
失スイッチング素子の適用によるスイッチング損失の低減や，多レベル化による電動機の
高調波損失低減，直流リンク電圧可変システムによるシステム損失低減などがある。また，
制御分野では，電流ベクトルが最大トルク/電流（Maximum Torque Per Ampere，MTPA）
の動作点で運転する MTPA 制御[25]や，1 パルスモードなどの変調方式によりインバータの
スイッチング損失を低減する方法[28]などがあげられる。その他にも，別の回路を用いて電
動機の特性を変化させる可変特性モータ[22]など，電動機，駆動回路，制御を融合した研究も
なされている。 
その中で，直流リンク電圧可変システムは，瞬時停電時の運転継続法と同様に直流リンク
電圧を変動させる手法であるが，通常の運転時でも DC-DC コンバータを用いてより積極的
に直流リンク電圧を変化させ省エネルギー化するシステムである。特に，自動車駆動用直流
リンク電圧可変システムとして，バッテリー電圧を DC-DC コンバータで可変させるシステ
ムがあるが，低速領域では昇圧比を低くすることでスイッチング損失などを低減させ，高速
領域では昇圧比を高くすることにより電動機の銅損などを低減させることで全体の効率を
上げるシステムである。 
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以上のように，一般的な可変速交流ドライブでは一定である直流リンク電圧の変動に着
目し，瞬時停電などにより入力電源が喪失された際に，インバータの制御で直流リンク電圧
を適切に変動させることにより運転を継続させる制御法と，DC-DC コンバータを用いて直
流リンク電圧を積極的に変動させ，システムの効率を向上させる直流リンク電圧可変シス
テムの具体的な制御法と制御系設計法を提案する。 
可変速交流ドライブシステムを用いることで瞬停時の運転継続が可能となると，電源が
不安定な地域で定速システムより高効率である可変速システムの普及による省エネルギー
化が期待される。また，直流リンク電圧可変制御によりシステムの効率が向上され省エネル
ギー化が期待される。 
 
1.2 研究の課題と目的 
本論文では，1.1 節で示したように，可変速交流ドライブの普及促進による省エネルギー
と可変速交流ドライブ自体の省エネルギーのため，直流リンク電圧の変動に着目し，瞬時停
電時に直流リンク電圧をインバータの制御により変動させ運転を継続させる運転継続法と，
DC-DCコンバータを用いて積極的に直流リンク電圧を変動させシステムの効率を向上させ
る直流リンク電圧可変システムを制御対象とする。本節では，各研究の具体的な研究課題と
研究目的を説明する。 
 
（１） 瞬時停電時の運転継続制御 
瞬時停電時の運転継続制御の対象として，一度停止したら直ちに再起動する事が難しい
代表的なアプリケーションの一つである空調用圧縮機を研究対象とし，入力電源が喪失さ
れた際に，インバータ制御を用いて直流リンク電圧を適切に変動させることにより，FC エ
ネルギーを有効に利用し運転継続時間を延伸させる制御法の提案を研究目的とする。 
瞬時停電などにより電圧形インバータの電源が喪失されると，エネルギー源は，電圧平滑
用のコンデンサ（フィルタコンデンサ：FC）と回転体の運動エネルギーに限定され，回生
を行わない限り FC へのエネルギー供給はできない。FC の容量は通常数 mF 以下であり，
そのエネルギーはシステム駆動に必要なエネルギーと比べて極めて小さい。したがって，電
動機の電流指令値が正の際に電源が喪失されると FC 電圧が急激に低下し，駆動に必要最小
限の値より低下するとインバータを停止させなければならない。 
特に，家電などに多く使われている位置センサレス制御システムにおいては，電流情報を
用いて回転子の位置を推定する方式が広く使われているが，インバータがゲートオフされ
すべてのスイッチがオフされると，電動機に電流が流れなくなり，電流情報を用いた回転子
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位置や回転速度の推定ができなくなる。電動機の制御には，回転子の位置情報が必要な場合
があり，位置情報の推定ができなくなると，復電により FC 電圧が元の電圧に戻った際に，
回転子が回転していても位置情報が分からないためそのまま運転を継続することは困難で
あり，一旦システムを停止させてから再起動しなければならない。 
アプリケーションによっては，インバータの停止によりシステムが停止すると，すぐに再
起動する事が困難なアプリケーションがある。例えば，エアコンに使われる圧縮機は，停止
した後すぐに再起動させると，高い圧縮比を維持していることから過大な起動トルクのた
め過電流などで起動ができない可能性がある。そのため，一般的な空調用圧縮機では，一度
停止すると一定時間（数分程度）を空け，圧縮比を下げることで負荷トルクを低下してから
起動させる。したがって，このようなアプリケーションでは，瞬時停電のように短い時間の
間に電源が喪失された場合，内部のエネルギーを有効に利用し運転を継続させることがで
きると，アプリケーションに付加価値をつけ可変速交流ドライブシステムの普及が促進さ
れ，電動機駆動システムの省エネルギー化が期待できる。 
空調用圧縮機の瞬時停電時に運転を継続させる具体的な方法としては，電源が喪失され
た際に FC の静電エネルギーと回転体の運動エネルギーを比較し，インバータ制御を用いて
直流リンク電圧を適切に変動させることにより，量エネルギーが同時に下限値となるよう
に制御する。それにより，回路を変えずに制御のみで，通常の制御より電源喪失時の運転継
続時間を延伸させることができる。また，制御対象をモデル化し，運転継続時間を最大にす
る運転パターンを理論的に導出し停電時間や負荷特性による適切な運転継続法の選定法を
提案する。 
 
（２） 直流リンク電圧可変制御 
DC-DC コンバータを用いて積極的に直流リンク電圧を変動させるシステムとして，自動
車駆動用直流リンク電圧可変システムの一つであるトヨタハイブリッドシステム II（THS 
II）[14]を研究対象とし，EV モード時での具体的な制御法と制御系の設計法の提案を研究目
的とする。 
電気自動車やハイブリッド電気自動車のような移動体用バッテリー駆動システムは，一
充電走行距離延伸や燃費向上のため，システムの損失をなるべく低減させ，バッテリーの直
流エネルギーを有効に利用する必要がある。また，自動車駆動用システムでは，搭載スペー
スの限界による小型化と同時に加速性能の向上のため高出力が必要とされているため，高
出力密度システムが望ましい。その手法としてインバータの直流電圧を上げる方法がある
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が，バッテリーの電圧を上げるには，体積や重量の制限やバッテリーの直列接続による内部
抵抗増加などの問題から限界がある。もう一つの方法として，図 1.7 に示すようにバッテ
リー電圧を昇圧回路を介して昇圧する方法があり，小型電気自動車やハイブリッド自動車
などに使われている[11]。 
このような直流リンク電圧可変システムでは，同一の運転条件（速度・トルク）であって
も，直流リンク電圧の値により変換器や電動機の損失が変わるため[12][13]，その全損失を極
力小さくする直流リンク電圧指令値を決定し，バッテリーの直流エネルギーを有効に利用
する必要がある。自動車駆動用直流リンク電圧可変システムは THS II などですでに使われ
ているが，具体的な制御法は確立されていないため，本論文では，高効率を目的とした直流
リンク電圧可変システムの具体的な制御法と制御系設計法を提案する。 
提案する制御法は，基本的な動作に加えて低速領域で電力変換器の損失を極力低減させ
る制御法である。具体的には，低速領域でもインバータに 1 パルスモード変調方式を適用
し，直流リンク電圧値を極力抑えてスイッチング損失を減らす。1 パルスモードではインバ
ータの制御で電圧ベクトルの振幅は直接制御できないため，電圧位相操作形トルクフィー
ドバック制御を採用し正確なトルク制御を行う制御系を提案する。 
また，DC-DC コンバータの制御では，トルク応答と外乱として作用するインバータ側に
流れる直流電流を考慮した解析により制御系を設計する。通常の DC-DC コンバータの直流
リンク電圧制御では，制御対象のキャパシタの積分要素から電圧フィードバック制御系を
一次遅れ系にするため比例補償器のみを用いる。しかし，比例補償器のみでは外乱を正確に
補償できないと DC リンク電圧に定常誤差が発生する。提案する制御系では DC リンク電
圧に定常誤差が発生すると損失増加や出力低下の恐れがあるため，比例・積分補償器の適用
により定常誤差を解消し，補償器のゲイン設計法を提案する。 
 
 
図 1.7 バッテリー電圧昇圧駆動システム 
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表 1.1 各研究の共通する特徴の比較 
項目 電源喪失時の運転継続制御 直流リンク電圧可変制御 
駆動回路構成 電圧形インバータ，（整流回路）  電圧形インバータ，昇圧回路 
入力電源 FC（直流エネルギー） バッテリー（直流エネルギー） 
直流リンク電圧 インバータによる変動 DC-DC コンバータによる変動 
 
 
各研究は異なるアプリケーションを対象としているが，表 1.1 に示すような共通する特
徴を持つ電動機駆動システムを省エネルギー化する技術である。まず，駆動回路構成では，
電圧形インバータを用いた可変速交流ドライブシステムという共通点がある。次に，入力電
源では，電源喪失時の運転継続制御では外部からの電源が喪失された際の制御であるため
FC の直流エネルギーのみとなる。直流リンク電圧可変制御でもバッテリーのエネルギーの
みを利用するため，同様に直流電源エネルギーが入力電源となる。直流リンク電圧に関して
は，電源喪失時の運転継続制御は，電源喪失時に運転を継続させるためインバータの制御に
より直流リンク電圧を変動させ，直流リンク電圧可変制御は，システムの効率向上のため
DC-DC コンバータを用いてより積極的に直流リンク電圧を変動させる制御である。 
以上のように，各研究はエアコンと自動車という異なるアプリケーションを対象として
いるが，可変速交流ドライブシステムの直流リンク電圧変動時において，直流電源エネルギ
ーを有効に利用する制御法という共通の技術である。本研究は，各研究対象において適切な
制御法を提案することにより，可変速交流ドライブシステムの付加価値を向上させ，可変速
交流ドライブシステムの電源が不安定な地域での普及促進や効率向上により，省エネルギ
ー化に貢献することを目的とする。 
 
1.3 本論文の構成 
第 1 章では，本研究の背景として，更なる省エネルギー化のため，可変速交流ドライブシ
ステムの普及促進と高効率化が必要性であることを説明し，可変速交流ドライブの直流リ
ンク電圧変動時において直流エネルギーの有効利用による電動機駆動システムを省エネル
ギー化させることができる二つの研究に対して，各研究の課題と目的について述べた。 
第 2 章では，本論文で用いている可変速交流ドライブシステム構成と省エネルギー化技
術，直流リンク電圧変動による付加価値向上について説明する。 
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第 3 章では，瞬時停電時にインバータの制御で直流リンク電圧を変動させることにより
運転を継続させる例として，空調用圧縮機の電源喪失時の運転継続法について説明し，実機
実験により有効性を検証する。そして，電源喪失時運転継続時間を最大にする運転パターン
を導出し，停電時間や負荷特性による最適な運転継続法を提案する。 
第 4 章では，直流リンク電圧を積極的に変動させシステムの効率を向上させる例として，
高効率を目的とした自動車駆動用 DC リンク電圧可変システムを紹介し，具体的な制御法
と制御系の設計法について示す。DC-DC コンバータの DC リンク電圧制御系の設計には，
モータのトルク応答や外乱として作用されるインバータ電流を考慮した解析を行い，制御
系の設計法を明らかにする。 
第 5 章では，本論文のまとめと今後の課題を述べる。 
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可変速交流ドライブシステムの直流リンク電圧変動による
付加価値向上 
 
本章では，本論文で用いている可変速交流ドライブシステム構成と可変速交流ドライブ
システムの効率向上技術について紹介する。また，可変速交流ドライブシステムにおいて，
直流電圧変動による付加価値向上について説明する。 
 
2.1 可変速交流ドライブシステムの構成 
可変速交流ドライブシステムは，誘導電動機や同期電動機などの交流電動機の入力電源
の周波数や振幅を可変することにより，所望の速度やトルクで運転できるように制御する
システムである。制御対象である交流電動機は３相入力の電動機が主流であり，可変速交流
ドライブシステムでは直流を３相交流に変換するインバータが主に用いられている。 
直流電力を交流電力に変換するインバータには，電圧形インバータと電流形インバータ
の二種類がある。電圧形インバータは直流側回路が電圧源特性を持つインバータであり，電
流形インバータは直流側回路が電流源特性を持つインバータである[9]。実際の各インバータ
では，図 2.1 のように電圧と電流の平滑のために，電圧形インバータでは直流電源に並列
にコンデンサが接続され，電流形インバータでは直流電源に直列にインダクタが接続され
る。 
 
 
 
      
(a)電圧形インバータ         (b)電流形インバータ 
図 2.1 各インバータの回路構成 
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しかし，電流形インバータは図 2.1(b)のように，比較的に入手が困難である逆阻止能力を
持つオンオフ制御デバイスが必要であること，直流平滑リアクトルの体格や重量が電圧形
インバータの平滑コンデンサに比べて大きくなることなどから，家電や自動車駆動用など
のアプリケーションでは電圧形インバータが主流となっている[9]。 
また，バッテリー駆動システムのように直流電源を持つシステムではその電源を直接イ
ンバータの入力電源として利用できるが，家電などのように単相や三相の交流電源を用い
るシステムでは図 2.2 のようにダイオード整流回路などを用いて交流を直流に変換してイ
ンバータの入力電源として利用される。本研究では，このように家電や自動車用の可変速交
流ドライブとして多く利用されている３相電圧形インバータを対象とする。 
３相電圧形インバータを持つ可変速交流ドライブシステムは，図 2.3 のように一定電圧
の直流電源から電力を得て，変調により所望の電圧波形を出力する。インバータの一定電圧
の直流電源は，エネルギーの流れの観点から見た場合の入力であり，変調信号は制御の観点
から見た場合の入力と考えることができる。インバータの出力は，これら二つの入力に対す
る出力である[9]。この時の制御は，エネルギー源の直流電源の直流電圧は一定である仮定か
ら考えることが一般的である。 
 
 
 
図 2.2 ３相入力電圧形インバータ回路 
 
 
 
図 2.3 インバータにおける変調の概念[9] 
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2.2 可変速交流ドライブシステムの省エネルギー技術 
可変速交流ドライブシステムは，定速駆動システムに比べて高効率化ができるため，家電
用から産業用，自動車駆動用まで幅広く用いられている[6][8]。可変速交流ドライブのさらな
る高効率化のため，様々な技術が研究されており，本節で紹介する。 
可変速交流ドライブシステムの様々な省エネルギー技術を電動機，駆動回路，制御に分類
して図 2.4 に示す。図 2.4 から分かるように，各分野単独の省エネルギー技術だけでなく，
他の分野と融合した様々な省エネルギー技術が研究・開発されている。 
以下に各分野においていくつかの省エネルギー技術を紹介する。 
 
 
 
 
 
 
 
図 2.4 可変速交流ドライブシステムの省エネルギー技術 
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 電動機分野 
高効率のための可変速交流ドライブシステムの電動機としては，誘導電動機と比べて励
磁電流による銅損が発生しない永久磁石同期電動機(Permanent Magnet Synchronous 
Motor, PMSM)が多く使われ[15]，その中でも，マグネットトルクに加えてリラクタンストル
クの利用が可能な，図 2.5 に示すような埋め込み磁石同期モータ(Interior Permanent 
Magnet Synchronous Motor, IPMSM)が広く使われている[16]。 
電動機の構造設計による高効率化には，FEM を用いて損失を計算し，損失が最も小さく
なるように最適設計を行う方法が多く使われている[17]。 
また，電動機の材料として主に使われる，電磁鋼板の高性能化による効率を向上させる手
法があり，電磁鋼板の薄板化（0.35mm ⇒ 0.3mm）することで渦電流による鉄損を低減す
る方法[18]や低鉄損電磁鋼板を用いた効率向上[19]などが報告されている。 
製造技術による損失低減の例としては，図 2.6 に示すように巻線占積率を上げて銅損を
低減する分割コアモータ[20]や，電磁鋼板のせん断加工やケースの焼嵌め応力の改善による
鉄損低減[21]などがあげられる。 
 
 
 
図 2.5  埋め込み磁石同期モータ[16] 
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図 2.6  分割モータステータコア形状[20] 
 
 駆動回路分野 
駆動回路の効率向上手法としては，まず，低損失スイッチング素子である SiC（シリコン
カーバイド）のパワーデバイスを用いたインバータのスイッチング損失低減があげられる。
SiC を用いたパワーデバイスは，従来に主に使われていた Si（シリコン）に比べて，約 10
倍の絶縁破壊強度を持ち薄型化ができるため，導通損失を下げることができ，インバータ損
失を 50%以下に低減した報告がある[23]。 
駆動回路トポロジーによる効率向上手法として，インバータ回路を多レベル化すること
によりシステム全体の効率を向上させる方法がある。図 2.7 に示すようにインバータのレ
ベル数を 2 レベルから 3 レベルにすることにより電動機入力電圧の高調波を低減させ，高
調波損失を低減させることによりシステム全体の損失を減らすことができると報告されて
いる[24]。 
 
 
 
    
(a) 2-level inverter                    (b) 3-level inverter 
図 2.7  インバータレベル数による電圧と電流波形[24] 
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 制御分野 
制御のみによる効率改善法として，電動機の銅損を最小とする最大トルク /電流
（Maximum Torque Per Ampere，MTPA）制御や 1 パルスモード変調方式によるインバー
タのスイッチング損失を低減させる技術があり，この二つの技術は本研究で使われるため
ここで詳しく説明する。 
 
2.2.3.1. IPMSMのMTPA制御[25] 
IPMSMの電圧方程式，定常状態でのトルク𝑇𝑚と端子電圧𝑉𝑚は以下のように表される。 
 
[
𝒗𝒅
𝒗𝒒
] = [
𝒓𝒎 + 𝒔𝑳𝒅 −𝝎𝑳𝒒
𝝎𝑳𝒅 𝒓𝒎 + 𝒔𝑳𝒒
] [
𝒊𝒅
𝒊𝒒
] + [
𝟎
𝝎𝝓𝒇
] (2.1) 
 𝑇𝑚 = 𝑝{𝜙𝑓 + (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝑖𝑑}𝑖𝑞 (2.2) 
 
𝑉𝑚 = 𝜔√(𝐿𝑞𝑖𝑞)
2
+ (𝜙𝑓 + 𝐿𝑑𝑖𝑑)
2
 (2.3) 
ここで，𝑟𝑚：電機子巻線抵抗，𝑖𝑑：d 軸電流，𝑖𝑞：q 軸電流，𝐿𝑑：d 軸インダクタンス，𝐿𝑞：
q 軸インダクタンス，𝜔：回転子角周波数(電気角)，𝜙𝑓：界磁磁束，𝑠：微分演算子，𝑇𝑚：ト
ルク，𝑝：極対数である。 
(2.2)式のトルクの式は，電流の振幅𝐼𝑚と q軸からの位相をβとすると次式で書き直せる。 
 𝑻𝒎 = 𝒑{𝝓𝒇 − (𝑳𝒅 − 𝑳𝒒)𝑰𝒎 𝒔𝒊𝒏 𝜷}𝑰𝒎 𝒄𝒐𝒔 𝜷 
= 𝒑 {𝝓𝒇𝑰𝒎 𝒄𝒐𝒔 𝜷 +
(𝑳𝒒−𝑳𝒅)
𝟐
𝑰𝒎
𝟐 𝒔𝒊𝒏 𝟐𝜷}  
(2.4) 
(2.4)式は，cos 𝛽の関数とsin 2𝛽の関数の和であり，右辺の第一項目がマグネットトルク𝑇𝑚𝑎𝑔，
第二項目がリラクタンストルク𝑇𝑟𝑒𝑙を意味する。あるモータの定数から電流位相と各トルク
の関係をグラフで表すと図 2.8 となる。 
図 2.8 から分かるように，同一電流に対して発生トルクを最大にできる電流位相が存在
し，常にこの状態になるように電流ベクトルを制御する方法を MTPA 制御と呼ぶ。MTPA
制御でモータを運転させると，単位トルクあたりに電流の振幅を最も小さくすることがで
きるため，モータの銅損を最も小さくできる。この条件を満たす最適電流位相は，(2.4)式を
βで編微分し 0 とおくと次式で表すことができる。 
 
𝛽 = 𝑠𝑖𝑛−1
−𝜙𝑓 + √𝜙𝑓
2 + 8(𝐿𝑞 − 𝐿𝑑)
2
𝐼𝑚2
4(𝐿𝑞 − 𝐿𝑑)𝐼𝑚
 
(2.5) 
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図 2.8 電流位相とトルクの関係 
 
また，このときの d 軸と q 軸電流の関係は次式となる。 
 
𝑖𝑑 =
𝜙𝑓 − √𝜙𝑓
2 + 4(𝐿𝑞 − 𝐿𝑑)
2
𝑖𝑞2
2(𝐿𝑞 − 𝐿𝑑)
 
(2.6) 
 
2.2.3.2. 電圧形インバータの１パルスモード運転 
直流電圧の大きさが一定である一般的な電圧形インバータでは，出力電圧のパルスの幅
を変えることで所望の出力電圧を出力することができる，パルス幅変調（Pulse With 
Modulation, PWM）方式が広く使われている。PWM 方式は，スイッチング素子のオンと
オフからなる 1 周期を短くすることにより，電圧を早く変えることができ，その 1 周期の
平均電圧を少しずつ変えることにより等価的に正弦波電圧を出力することができる[27]。 
しかし，PWM 方式は 1 スイッチング周期内に必ずスイッチングのオンオフ動作があるた
め，スイッチング損失が発生し，原理的に電圧が出力されない期間が存在することから，出
力電圧の値が制限される。スイッチング損失を減らし最大出力電圧を得るため，図 2.9 に
示すように基本波半周期に一つの矩形波を出力する１パルスモード制御が鉄道車両駆動用
インバータなどに採用されている[28]。 
PWM 方式の中で，電圧利用率をあげるため，制御信号の波高値が小さくなるように基本
波電圧振幅の 1/6 の振幅で第 3 次高調波を加算する方式があり[29]，その時に出力できる最
大の線間電圧基本波の実効値𝑉𝑚_𝑝𝑤𝑚は DC リンク電圧𝑉𝑑𝑐に対して次式のように表される。
本研究では PWM 方式にこの第 3 次高調波重畳方式を用いる。 
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(a) PWM Mode                          (b) 1-Pulse Mode 
図 2.9 線間電圧波形比較 
 
 
𝑉𝑚_𝑝𝑤𝑚 =
1
√2
𝑉𝑑𝑐 ≅ 0.71 × 𝑉𝑑𝑐   (2.7) 
一方，１パルスモード時に出力できる最大の線間電圧基本波の実効値𝑉𝑚_1𝑝𝑢𝑙𝑠𝑒は DC リン
ク電圧𝑉𝑑𝑐に対して次式のように表され，第 3 次高調波重畳 PWM 方式に比べて出力電圧を
約 10％上げることができる。 
 
𝑉𝑚_1𝑝𝑢𝑙𝑠𝑒 =
√6
𝜋
𝑉𝑑𝑐 ≅ 0.78 × 𝑉𝑑𝑐   (2.8) 
しかし，１パルスモードの出力電圧は PWM モードに比べて多くの低次高調波成分が含
まれるため，電動機のトルクリップルや高調波損失が増える可能性がある。 
 
 他分野との融合した省エネルギー技術 
他分野と融合した省エネルギー技術として，運転条件によって外部の回路を用いてモー
タの特性を可変させる可変特性モータや，DC-DC コンバータを用いて直流リンク電圧を変
動させることでシステムの総合効率を向上させる直流リンク電圧可変システムなどがあげ
られる。 
可変特性モータの例としては，外部の回路を用いて電動機の結線方式を切り替えること
により図 2.10 に示すように電動機の効率を向上させる方法が報告されている[22]。 
直流リンク電圧可変システムの例としては，図 2.11 に示すように，自動車駆動用回路に
おいて，バッテリーの電圧を昇圧コンバータを用いて昇圧するシステムがあげられる[14]。
このシステムは，一定の駆動条件（速度・トルク）でも直流リンク電圧の値によりインバー
タやモータの損失が変わることから，全体損失が最も小さくなるように昇圧コンバータを
用いてインバータの直流リンク電圧を可変させることにより省エネルギーを達成する技術
である[14]。 
本論文では，この直流リンク電圧可変システムを対象とするため，ここで詳しく説明する。 
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図 2.10  Y－Δ結線切替えによる圧縮機のモータ効率改善[22] 
 
 
図 2.11  ハイブリッド自動車用直流リンク電圧可変システム[14] 
 
2.2.4.1. 直流リンク電圧可変システム 
直流リンク電圧可変システムは，昇圧コンバータなどを用いてインバータに入力される
直流リンク電圧が可変できるシステムにおいて，運転条件に合わせて直流リンク電圧を最
適に調整することにより高効率を図る手法である。 
まず，直流リンク電圧と 2.2.3.2 項で説明したインバータの 1 パルスモード変調方式によ
る各部品の効率の比較について説明する。PMSM 駆動用直流リンク電圧可変システムにお
いて，一定の速度とトルクの運転条件で直流リンク電圧とインバータ変調方式による各部
品の損失の定性的な比較を表 2.1 に示す。ここで，◎は効率が比較的に高い，○は程々よ
い，×は効率が比較的に悪いことを意味する。 
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表 2.1  直流リンク電圧とインバータ変調方式による各部品の損失比較 
直流リンク電圧 高い 低い 
変調方式 PWMモード（MTPA制御） PWMモード（弱め磁束制御） １パルスモード 
Boost Converter × ○ ○ 
Inverter ○ ×（導通損失増加） ◎ 
Motor ◎ ○（銅損増加） ○/×（鉄損増加） 
 
 
昇圧コンバータとインバータのスイッチング素子として使われる IGBT のスイッチング
損失は，直流リンク電圧が高くなるほど効率が悪くなる[12]。一方，1 パルスモードでは，
2.2.3.2 項の図 2.9 から分かるように，インバータのスイッチング回数が減ることからイン
バータの効率は比較的に高くなる。モータの効率に関しては，直流リンクの電圧が高く
MTPA 制御ができると銅損を最小にすることができ高効率運転が可能となる。一方，直流
リンク電圧が低くなり MTPA 制御ができず弱め磁束制御を行うと，磁束を弱めるための電
流の増加により銅損が増え効率が低くなる。1 パルスモード運転時では，インバータの出力
電圧に高調波が増えることから，モータのインダクタンスの値によっては鉄損が増加し効
率が悪化する可能性がある。 
以上のように，各直流リンク電圧値とインバータの変調方式によって，各部品の効率が変
わるため，各運転条件において総合効率が最も高くなるように，昇圧コンバータの制御を用
いて直流リンク電圧を変動させることにより，省エネルギー化ができる。 
 
2.3 直流リンク電圧変動による付加価値向上 
可変速交流ドライブシステムの駆動回路として多く使われている電圧形インバータは，
2.1 節で説明したように，一般的には一定電圧の直流電源を入力として使う。インバータの
変調方式に主に使われる PWM 方式も一定の入力電圧を想定し，出力電圧のパルス幅を変
える。しかし，図 2.2 に示したような商用交流電源を入力とする電動機駆動システムの直
流リンク電圧は，FC の容量によって商用電源電圧の変動による変動する恐れがあり，イン
バータの急激な負荷変動によっても直流リンク電圧が変動する可能性がある。直流リンク
電圧が変動すると，図 2.3 の変調信号が一定であっても出力電圧が一定にならない。 
直流リンク電圧の変動を防ぐ最も簡単な方法としては，FC の容量を大きくする方法があ
るが，比較的に容量が大きい電解コンデンサは体積が大きく，電動機駆動システムの体積と
経済的な面で限界がある。 
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図 2.12  出力急変時の FC の最小容量設計例[31] 
 
そこで，PWM 整流器を用いた AC-DC-AC 変換システムにおいて，直流リンク電圧の変
動を抑えることにより FC の容量を低減する研究[26][30]や直流リンク電圧変動と FC の容量
低減の定量的な評価より最小 FC 容量の決定法[31]などが研究されてきた。図 2.12 から分か
るように，FC の最小容量と直流リンク電圧の変動はほぼ反比例関係であるため，直流リン
ク電圧の変動を抑えるためには，FC の容量を上げる必要があるが，インバータの体積や部
品コストなどの条件から FC の容量増大には限界がある。したがって，低い FC の容量で直
流リンク電圧の変動を抑える研究が多くなされており，これらの検討は電圧形インバータ
において直流リンク電圧の変動を抑えることにより，FC の容量低減の付加価値を与える方
法である。 
それに対して，本論文では，電圧形インバータの直流リンク電圧を適切に変動させること
により電動機駆動システムに付加価値を与える制御法を考える。 
 
 電源喪失時にインバータの制御で直流リンク電圧を変動させる場合 
例えば，電圧形インバータを持つ可変速交流ドライブシステムにおいて，入力電源が喪失
されると，インバータの電気的なエネルギー源は FC の静電エネルギーに限定され，FC の
静電エネルギー𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶は次式のように直流リンク電圧の二乗に比例する。 
 
𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶 =
1
2
𝐶𝑓𝑐𝑉𝑑𝑐
2 (2.9) 
ここで，𝐶𝑓𝑐は FC の容量，𝑉𝑑𝑐は直流リンク電圧値である。 
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したがって，FC の容量が変わらない限り，電源喪失時に FC の静電エネルギーは直流リ
ンク電圧により決定され，電源喪失時にインバータの制御で直流リンク電圧を適切に制御
することで FC エネルギーの放電パターンを決めることができる。 
そこで，瞬時停電時にインバータ制御を用いて直流リンク電圧の変動で，FC エネルギー
を適切に放電させることにより運転継続ができると，システムを停止させずに運転を継続
させることができ，電動機駆動システムに付加価値を付けることが出来る。 
定速駆動システムは，速度制御が出来なく，図 2.13 に示すように一般的には可変速交流
ドライブシステムの FC のようなエネルギー蓄積要素がないため，電源が喪失された際に運
転を継続させることが物理的に困難である。また，定速駆動システムは，可変速交流ドライ
ブシステムに比べて効率が低いため，電源が不安定な地域で，可変速交流ドライブシステム
の付加価値向上により普及が促進されると，電動機駆動システムの省エネルギー化が期待
できる。 
瞬時停電時の運転継続法として，負荷の慣性モーメントが大きいシステムにおいて，電源
喪失時に運動エネルギーを回生し直流リンク電圧を維持する FC 電圧維持法[37]がすでに提
案されている。しかし，FC 電圧維持法は大きい運動エネルギーを持つシステムでは有効で
あるが，空調用圧縮機のような慣性モーメントが小さく運動エネルギーが比較的に小さい
システムでは，直流リンク電圧を変動させることにより FC に蓄電された静電エネルギーを
適切に放電することで運転継続時間を延伸させる必要がある。 
そこで，本論文では，空調用圧縮機のような慣性モーメントが小さいアプリケーションを
対象とし，電源が喪失された際に FC の静電エネルギーと回転体の運動エネルギーを比較し
ながら，両エネルギーが同時に下限値となるように直流リンク電圧を変動させる。それによ
って，直流リンク電圧と回転速度が同時に徐々に低下し，システムが停止するまで両エネル
ギーを使い切ることができ，運転継続時間を延伸させることができる。 
 
       
(a) 定速駆動回路（単相誘導電動機）   (b) 可変速駆動回路（３相同期電動機） 
図 2.13  駆動回路の比較 
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 DC-DCコンバータの制御で直流リンク電圧を変動させる場合 
一方，通常の運転時に，より積極的に直流リンク電圧を変動させることにより電動機駆動
システムの付加価値を向上させる方法として，2.2.4.1 項で説明した高効率のための直流リ
ンク電圧可変システムがあげられる。直流リンク電圧可変システムは，インバータの直流リ
ンク電圧を DC-DC コンバータを用いて変動させることにより，電動機駆動システムの効率
向上という付加価値を与え，省エネルギー化に寄与する技術である。 
このシステムは，ハイブリッド自動車駆動用システムである THS II などにすでに適用さ
れているが，直流リンク電圧の決め方などの具体的な制御法や制御系の設計法は公開され
ていないため，本論文では，自動車駆動用直流リンク電圧可変システムの具体的な制御法と
制御系設計法を提案する。 
本論文で提案する直流リンク電圧可変システム制御系は，基本的な動作に加えて，低速駆
動領域での効率向上も考慮した制御系である。具体的には，低速駆動領域で直流リンク電圧
を極力低くすると同時に，直流リンク電圧の利用率を最大にするためインバータの変調方
式に 1 パルスモードを適用する。通常インバータのスイッチング損失は直流リンク電圧に
比例し，1 パルスモードにより PWM 変調方式と比べてスイッチング回数を大幅に低減する
ことから，インバータのスイッチング損失を極力減らすことができ，低速駆動領域での電力
変換器の損失を減らすことができる。 
 
2.4 まとめ 
本章では，本論文で用いている可変速交流ドライブシステム構成と，様々な可変速交流ド
ライブシステムの効率向上技術について紹介した。また，可変速交流ドライブシステムにお
いて，一般的には一定である直流リンク電圧を，電源喪失時にインバータ制御を用いて変動
させることにより運転継続ができる付加価値を与えることができることと，DC-DC コンバ
ータを用いて直流リンク電圧を変動させることにより電力変換器の損失を減らす付加価値
を与えることについて説明した。 
次章から各ケースにおいて具体的な制御法を説明する。 
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空調用圧縮機の電源遮断時の運転継続法 
 
本章では，電源喪失時にインバータ制御を用いて直流リンク電圧を変動させる制御とし
て，空調用圧縮機の電源遮断時の運転継続法について示す。 
 
3.1 研究の背景，目的 
図 3.1 に示すような永久磁石同期電動機(PMSM)駆動用電圧形インバータで，入力電源
がグリッドの電源事情により喪失された場合，エネルギー源が電圧平滑用のコンデンサ（フ
ィルタコンデンサ：FC）のみとなる。したがって，電源が喪失される前の制御法のままで
は FC 電圧が急激に低下し，駆動に必要最小限の値より低下するとインバータを停止させな
ければならない。 
アプリケーションによっては，インバータの停止によりシステムが停止すると，すぐに再
起動する事が困難なアプリケーションがある。例えば，エアコンに使われる圧縮機は，停止
した後すぐに再起動させると，高い圧縮比を維持していることから過大な起動トルクのた
め過電流などで起動ができない可能性がある。そのため，一般的な空調用圧縮機では，一度
停止すると一定時間（数分程度）を空け，圧縮比を下げることで負荷トルクを低下してから
起動させる。したがって，このようなアプリケーションでは，瞬時停電のように短い時間の
間に電源が喪失された場合，内部のエネルギーを有効に利用し運転を継続させることがで
きると，システムの停止を防ぎ再起動に必要な時間とエネルギーを節約することができる。 
 
 
 
図 3.1 PMSM の駆動システム 
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図 3.2 新興国の電圧低下および停電発生状況イメージ 
（フィリピンラグーナテクノパーク）[10]  
 
日本は比較的に電源が安定されており，瞬時停電などの現象はほとんど起こらないが，文
献[10]によると，東南アジアなどの地域では数[ms]の瞬低・瞬停は現在でも頻発していると
報告されている。 
慣性負荷が大きいアプリケーションの電源喪失時の運転継続法として，中速領域かつ長
時間の電源喪失の際には惰行再起動法[25][34][35]が有効である。これらは，電源喪失によりイ
ンバータがゲートオフされた後，復電によるゲートスタート直後に回転子の位置と回転速
度を推定し運転継続する手法である。しかし，これらの惰行再起動法は，高速領域において
は誘起電圧により FC 電圧が過大に上昇する恐れがあり，短い時間の瞬時停電に対しては推
定時間が十分確保できない可能性があるなどの問題がある。 
また，他の先行研究では，平滑コンデンサレスのインバータ回路の瞬時停電時の運転継続
法として，交流電動機から回生により保護用コンデンサ電圧を維持する制御[36]が提案され
た。また，図 3.1 のように FC を持つ主回路構成での運転継続法として，中高速領域で電動
機の回生運転により FC 電圧を維持しインバータを続けて駆動させ，瞬時停電時に運転を継
続させる方法[37]とそのゲインの設計法[38]などが提案された。しかし，これらの手法は，電
動機の運動エネルギーの回生を行う手法であり，大きな運動エネルギーを持つ鉄道車両や
自動車などのような応用機器では利用できるが，回転体の運動エネルギーが小さい空調用
圧縮機のような応用機器では十分な回生エネルギーが得られないため適用が困難である。
運動エネルギーが小さい応用機器では，電源喪失時に回生運転を行うと FC 電圧は維持され
ても電動機の回転速度が最低速度まで急低下し，システムは停止することになる。 
本研究では，負荷の慣性モーメントが小さく一度停止すると直ちに再起動が困難である
空調用圧縮機を制御対象とし，瞬時停電時に回転体の運動エネルギーと FC の静電エネルギ
ーを有効に負荷側に伝えることで，運転を継続させることができる制御法を提案する。電圧
形インバータで電源喪失時運転を継続させるためには，FC 電圧と回転速度が下限値になら
ないように制御する必要がある。また，数 ms 程度の短い時間の瞬時停電時には，復電時に
元の回転速度に早く回復させるため回転速度を高く保ったほうが有利である。したがって，
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提案する FC エネルギーを用いた運転継続法では，電源が喪失されると FC に蓄電されてい
る静電エネルギーと回転体の運動エネルギーを比較することで電流指令値を生成する。例
えば，回転体の運動エネルギーが FC の静電エネルギーより大きい場合では，運動エネルギ
ーのみを負荷側に伝えるため電流指令値をゼロとし FC のエネルギーの使用を抑えて，FC
の静電エネルギーが運動エネルギーより大きい場合では，その差分に比例した電流指令値
を出力することで FC の静電エネルギーを負荷側に伝える。以上のように電流指令値を計算
することにより，電源喪失時両エネルギーを一緒に使いながら運転を継続させることがで
き，十分な FC エネルギーを持ち短時間の瞬時停電の場合では，回転速度を高く保つことが
できる。 
上記の FC エネルギーを用いた運転継続法は，空調用圧縮機の電源喪失時の運転継続法と
しては有効であるが，電源喪失時にシステムが持っているエネルギーから最も長く運転可
能な運転継続法とは限らない。したがって，理論的に運転継続時間を最大にする制御法を明
らかにする必要がある。 
本章では，まず，FC エネルギーを用いた運転継続法の概要と動作原理について説明し，
他の制御法との比較を行う。また，電源遮断時の運転継続時間と各定数との関係を明らかに
する。次に，モータとインバータの損失のモデル化を行い，最適化手法の一つである変分法
[40]を用い理論的に運転継続時間を最大にする運転継続時間最大法を導出する。最後に，各
運転継続法の比較により，停電時間や負荷特性による最適な運転継続法を提案する。 
本検討により，電源が不安定な地域で，停電時間や負荷特性に適した空調用圧縮機の運転
継続法の適用が可能となり，可変速交流ドライブシステムのさらなる普及による省エネル
ギー化が期待できる。日本国内は，電源グリッドが比較的に安定しており，インバータエア
コンの普及率もほぼ 100%となっているが，東南アジアなどの新興国では数[ms]の瞬時停電
が頻繁に起こっていると報告されており[10]，日本と中国を除いたアジアのインバータエア
コンの普及率も 25％以下である[32]。インバータ駆動ではないエアコンシステムでは，一般
的に FC のようなエネルギー蓄積要素を持っていなく速度も変化できないため，根本的に瞬
時停電時の運転継続制御が困難であるが，可変速交流ドライブシステムで瞬時停電時運転
継続制御ができると，電源が不安定でかつインバータエアコンの普及率が低い地域でのイ
ンバータエアコンの付加価値向上によって普及率が高くなると考えられる。また，可変速交
流ドライブシステムは定速システムと比べて高効率であるため，最終的に省エネルギーに
貢献できると考えられる。 
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3.2 FCエネルギーを用いた運転継続法 
本節では，空調用圧縮機負荷で瞬時停電時の運転継続法として有効である，FC エネルギ
ーを用いた運転継続法を提案し，実験により検証を行う。 
 
 運転継続制御の概要 
図 3.3に FCエネルギーを用いた運転継続法を適用したPMSMセンサレス制御システム
のブロック図を示す。また，図 3.4 に本制御システムの構成，図 3.5 に位置・速度推定の
構成を示す。図 3.5 の位置・速度推定のための EEMF Equation は次式で表される[39]。 
 
[
?̂?𝛾
?̂?𝛿
] = [
𝑣𝑑
∗
𝑣𝑞
∗] − [
𝑅 + 𝑝𝐿𝑑 −?̂?𝐿𝑞
?̂?𝐿𝑞 𝑅 + 𝑝𝐿𝑑
] [
𝑖𝑑
𝑖𝑞
] (3.1) 
ここで，?̂?𝛾，?̂?𝛿は拡張誘起電圧項，𝑣𝑑
∗，𝑣𝑞
∗は d 軸，q 軸電圧 指令値，𝑖𝑑，𝑖𝑞は d 軸，q 軸電
流，R は抵抗，𝐿𝑑，𝐿𝑞は d 軸，q 軸インダクタンス，p は微分演算子，?̂?は推定速度である。 
 
 
図 3.3 FC エネルギーを用いた運転継続法を適用した PMSM センサレス制御システム 
 
 
図 3.4  FC エネルギーを用いた運転継続法の構成図 
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図 3.5 位置・速度推定の構成図 
 
通常の運転時は，速度 PI 制御で電流指令値を生成し，ACR によって電流制御を行う。電
源喪失時には，外部から FC へのエネルギー供給がないため，通常の制御で速度維持のため
正の電流指令値がそのまま与えられると FC エネルギーの低下により FC 電圧も急激に低
下し FC 電圧の低電圧保護などによりインバータは停止しなければならない。そのため，
FC 電圧の低下で電源が喪失されたと判断すると，電流指令値として速度制御器の出力を用
いず，両エネルギーの比較から計算された値を用いて電流制御を行う。 
瞬時停電を想定し電源が再び回復され FC 電圧が上昇し電源が復電されたと判断すると，
再び速度 PI 制御の出力を電流指令値として利用する。ただし，速度制御系では積分補償器
があるため，速度制御に戻る際はその積分変数を再設定する必要がある。 
本検討では空調用圧縮機を制御対象としており，空調用圧縮機は回転速度は循環させる
冷媒の量と比例するため，急激な速度変化は冷媒サイクルの不安定をもたらす可能性があ
り通常数 rad/s2 の加速度で速度指令値を与える。そのため，瞬時停電のような異常時であ
っても極力回転速度をゆっくり変化させることが望まれる。したがって，提案手法は電源喪
失時に FC の静電エネルギーと回転体の運動エネルギーの比較により高いほうのエネルギ
ーを使用するように電流指令値を生成するため，システムが停止するまで両エネルギーを
すべて利用しながら速度を徐々に下げる方法である。 
例えば，瞬時停電の時間が短く FC の容量が十分大きく FC のエネルギーが回転体の運動
エネルギーより十分大きい場合では，FC のエネルギーを利用して回転速度を維持したほう
が復電時に冷媒のサイクルを不安定にしないため有利であり，停電の時間が長い場合では，
内部のエネルギーをすべて利用し運転時間を極力長くする必要がある。しかし，電源グリッ
ドの要因で起こる瞬時停電は一般的には停電の時間が予想できないため，提案手法のよう
に両エネルギーの比較で高いほうのエネルギーを使うように電流指令値を生成すると，停
電時間に関係なく有効である。 
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 運転継続制御の動作原理 
前項で述べたように提案手法は，電源喪失時に FC の静電エネルギーと回転体の運動エネ
ルギーを比較し高いほうのエネルギーを利用するように電流指令値を生成する方法である。
電源が喪失されてからシステムが停止するまで利用できる FC の静電エネルギーと回転子
の運動エネルギーをそれぞれ(3.2)式と(3.3)式に示す。 
 
𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶 =
1
2
𝐶𝑓𝑐(𝑉𝑓𝑐
2 − 𝑉𝑓𝑐_𝑚𝑖𝑛
2) (3.2) 
 
𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀 =
1
2
𝐽𝑚(𝜔
2 − 𝜔𝑚𝑖𝑛
2) (3.3) 
ここで，𝐶𝑓𝑐は FC の容量，𝑉𝑓𝑐は FC 電圧の瞬時値，𝑉𝑓𝑐_𝑚𝑖𝑛は FC の低電圧保護にかかる電
圧，𝐽𝑚は負荷を含めた回転体の慣性モーメント，𝜔はモータの回転速度，𝜔𝑚𝑖𝑛は運転可能な
最小の運転速度である。 
両エネルギーの差分を(3.4)式で示し，電流指令値𝑖𝑎𝐸
∗ は(3.5)式で計算する。 
 ∆𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦 = 𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶 − 𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀 (3.4) 
 
𝑖𝑎𝐸
∗ = {
0 (∆𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦 ≤ 0)
𝑖𝑎0
∗ ×
∆𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦
𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶
(∆𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦 > 0)
 (3.5) 
ここで𝑖𝑎0
∗ は停電直前に速度 PI 制御器から計算された電流指令値である。 
(3.5)式の物理的な意味について説明すると，まず，右辺の第１行目は，モータの回転数が
十分高く，運動エネルギーが FC の静電エネルギー以上であれば(∆𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦 ≤ 0)，電流指令
値をゼロにすることを意味する。回転速度が速いほど負荷側に与える仕事量は多くなり必
要とするエネルギーが多くなるため，∆𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦 ≤ 0の場合では，𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶を用いず𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀
のみで運転させることで回転速度を速く減速させた方が運転継続時間を長くすることがで
きると考えられる。電流指令値を負の値にすると，負荷トルクに加え回生トルクが作用にも
っと早く回転速度を下げることができるが，空調用圧縮機では負のトルクは圧縮部に損傷
を与える可能性があるため電流指令値の下限値をゼロとする。 
(3.5)式の右辺の第 2 行目は，FC の静電エネルギーが回転体の運動エネルギーより大きく
なった際に(∆𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦 > 0)，そのエネルギーの差分∆𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦に比例し，最大値を停電直前の
電流指令値𝑖𝑎0
∗ にする電流指令値を生成することを意味する（∆𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦/𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶 ≤ 1のため）。
空調用圧縮機では，数秒以内の時間でバルブの開閉などの条件が変わらない限り速度が変
化しても圧縮比は大きく変わらなく負荷トルクも大きく変化しないため，電流指令値の最
大値を停電直前の電流指令値にすることで負荷トルクより大きいトルクによる加速を防ぐ。
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また，両エネルギーの差分に比例して電流指令値を生成するため，FC の静電エネルギーに
応じて運転することができ，システムが停止するまで FC のエネルギーを有効に利用しなが
ら速度を徐々に下げることができる。 
入力電源の復電により通常の速度制御に戻る際の制御について以下に示す。まず，速度制
御器の PI 補償器の出力である電流指令値𝑖𝑎0
∗ の式を(3.6)式に示す。 
 
𝑖𝑎0
∗ = 𝐾𝑠𝑝(𝜔
∗ − ?̂?) + 𝐾𝑠𝑖 ∫(𝜔
∗ − ?̂?) = 𝐾𝑠𝑝𝑒𝑠 + 𝐾𝑠𝑖𝐸𝑠 (3.6) 
ここで，𝐾𝑠𝑝，𝐾𝑠𝑖は速度制御の P ゲインと I ゲイン，𝑒𝑠，𝐸𝑠は速度誤差と速度誤差積分項で
ある。 
FC の電圧が低下し電源が喪失されたと判断すると，図 3.4 の二つのスイッチが下のほう
について電流指令値は(3.5)式から計算される値となる。入力電源が回復され FC 電圧が上
昇し復電されたと判断すると，両スイッチは再び上について速度制御器から出力された値
が電流指令値となる。しかし，その際に PI 補償器の積分変数𝐸𝑠が電源が喪失される前の値
を持っていると，制御の切り替え時に電流指令値が急激に変化しトルクも急変化する可能
性がある。空調用圧縮機は慣性モーメントが比較的に小さく，急激なトルク変動は加速度の
急変動につながり，圧縮機の圧縮部を損傷させたり，冷媒サイクルを不安定化させる恐れが
ある。したがって，復電の際に電流指令値が急激に変化しないように，速度指令値の初期値
を推定速度に設定することで速度誤差をゼロとし，積分変数𝐸𝑠の初期値は(3.7)式のように
計算する。それによって，復電時での電流指令値の初期値は速度制御に切り替わる直前の電
流指令値𝑖𝑎
∗と一致され，制御の切り替え時でも電流指令値を大きく変動させず駆動すること
ができる。 
 𝐸𝑠 = 𝑖𝑎
∗ /𝐾𝑠𝑖 (3.7) 
 
 電流指令値一次遅れフィルタの時定数設計法 
提案する FC エネルギーを用いた運転継続法は電源喪失時に速度制御を行わないため，電
流指令値の急変化により速度が大きく変化し負荷側に悪影響を与える可能性がある。した
がって，電源喪失時に電流指令値の急変化を防ぎ回転速度の急激な変化を防ぐため図 3.4
に示すように電流指令値の生成に時定数𝑇𝑖の一次遅れフィルタを用いる。 
時定数𝑇𝑖はアプリケーションの特性により適切に設定する必要がある。例えば，負荷の慣
性モーメントが大きいシステムでは，電流指令値が急変化しても回転速度は大きく変動し
ないため𝑇𝑖を短く設定し電流指令値を早く変化させたほうが有利であるが，慣性モーメント
が小さいシステムでは𝑇𝑖を短すぎると電流指令値の変化により回転速度も急激に変化し負
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荷にインパクトを与える可能性がある。一方，時定数𝑇𝑖が長すぎると，停電時運動エネルギ
ーが FC のエネルギーより大きい場合に電流指令値が早くゼロにならないため FC のエネ
ルギーを使うこととなり，運動エネルギーが残っているにもかかわらず FC の電圧が下限値
に至りシステムを停止させなければならない可能性がある。 
したがって，一次遅れフィルタの時定数𝑇𝑖は FC の静電エネルギーが大きいほど長くし，
負荷の慣性モーメントが大きいほど短くする必要がある。 
 
 他の制御法との比較 
他の瞬時停電時の運転継続法として，FC 電圧維持法[37]や電流指令値を回転速度に関係な
くゼロにする𝑖𝑎
∗ = 0制御などが考えられる。 
空調用圧縮機駆動システムでは，一般的にシステムが停止した際にコンデンサの電荷を
放電するため数十[kΩ]の放電抵抗𝑅𝑑
′が接続される。また，図 3.6 のようにコンデンサ内部
には内部抵抗，漏れ抵抗，絶縁抵抗などが等価並列抵抗𝑅𝑐1と等価直列抵抗𝑅𝑐2で接続される。
電源が喪失された際に電流指令値がゼロでエネルギーの移動がないと仮定し，FC 部の等価
回路を図 3.7 のように表すと，電源が喪失されてから𝑡[s]後の FC の電圧𝑉𝑓𝑐は(3.8)式で表
すことができ，FC 電圧𝑉0が最低電圧𝑉𝑚になるまでの時間𝑡𝑐は(3.9)式で表すことができる。 
 
𝑉𝑓𝑐 = 𝑉0 × 𝑒
−
𝑡
𝐶𝑓𝑐𝑅𝑑 (3.8) 
 
𝑡𝑐 = 𝐶𝑓𝑐𝑅𝑑 𝑙𝑛 (
𝑉0
𝑉𝑚
) (3.9) 
 
 
 
 
図 3.6 フィルタコンデンサ部の回路構成 
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図 3.7 フィルタコンデンサ部の等価回路 
 
本検討の実験で用いた Myway 社のインバータ（MWINV-5R022）は，放電抵抗𝑅𝑑
′には
50[kΩ]の抵抗を使用しており，等価並列抵抗𝑅𝑑は放電実験により計測した結果約 25[kΩ]
であった。また，電流指令値がゼロである場合，FC からモータへ伝わるエネルギーがない
ため，一定の負荷トルクにより一定の減速度で回転速度𝜔が減速すると仮定する。𝜔が最低
速度𝜔𝑚𝑖𝑛になるまでの仕事量 W は，電源が喪失されてから最低速度になるまでの時間𝑡𝑚と
負荷トルク𝜏との関係から(3.10)式で表される。 
 
𝑊 = ∫ 𝜏𝑑𝜃
𝜃1
𝜃0
= ∫ 𝜏
𝑑𝜃
𝑑𝑡
𝑑𝑡
𝑡1
𝑡0
= ∫ 𝜏𝜔𝑑𝑡
𝑡1
𝑡0
 （τ：一定） 
≅ 𝜏
(𝜔+𝜔𝑚𝑖𝑛)
2
(𝑡1 − 𝑡0) = 𝜏
(𝜔+𝜔𝑚𝑖𝑛)
2
𝑡𝑚  
(3.10) 
𝑊は(3.3)式から計算される回転体の運動エネルギーと一致するため，𝑡𝑚は(3.11)式で表すこ
とができる。 
 
𝑡𝑚 =
𝐽𝑚(𝜔
2 − 𝜔𝑚𝑖𝑛
2 )
𝜏(𝜔 + 𝜔𝑚𝑖𝑛)
=
𝐽𝑚
𝜏
(𝜔 − 𝜔𝑚𝑖𝑛) (3.11) 
ここで，(3.9)式の𝑡𝑐と(3.11)式の𝑡𝑚の大小関係について場合分けをして考察する。 
（１） 𝑡𝑐が𝑡𝑚より大きい場合 
電源が喪失された際に𝑖𝑎
∗ = 0制御を行うと，𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶からはエネルギーの放出がないため，
𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶は残して𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀がゼロとなりシステムが停止する。FC 電圧維持法を行うと，回
生により𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶は維持される一方𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀がゼロとなる時間はさらに短縮される。しかし，
FC エネルギー用いた運転継続法を行うと𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶を𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀に伝えて運転を継続させるた
め，𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀がゼロとなる時間を延ばすことができ，𝑖𝑎
∗ = 0制御や FC 電圧維持法より運転
継続時間が長くなると予想される。 
 33 
 
（２） 𝑡𝑐が𝑡𝑚より小さい場合 
電源が喪失された際に𝑖𝑎
∗ = 0制御を行うと，𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶が𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀より先にゼロとなりシス
テムが停止する。一方，FC 電圧維持法を行うと回生によって𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶がゼロになる時間を
延ばすことができるため𝑖𝑎
∗ = 0制御や提案手法より運転継続時間を長くすることができる。 
（３） 𝑡𝑐と𝑡𝑚が一致する場合 
FC 電圧維持法では𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶を残した状態でシステムが停止し，提案手法では正の電流指
令値を与えることにより損失が発生し運転継続時間が短くなる可能性がある。一方，𝑖𝑎
∗ = 0
制御ではエネルギーの移動がないため損失もなく𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶と𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀が同時にゼロとなる
ため，運転継続時間が最も長くなると考えられる。 
本検討の実験で用いた IM 負荷の条件で(3.9)式と(3.11)式から𝑡𝑐と𝑡𝑚を計算すると，それ
ぞれ 46.5[s]と 1.1[s]となったが，実際の圧縮機では慣性負荷𝐽𝑚がもっと小さいと予想され
るため，𝑡𝑚はもっと短くなると予想される。したがって，負荷の慣性モーメントが小さい空
調用圧縮機では，𝑡𝑐が𝑡𝑚より遥かに大きくなるため，FC エネルギーを用いた運転継続法が
最も運転継続時間を長くすると考えられる。 
 
 運転継続時間と各定数との関係 
この項では，電源が喪失された際の運転継続時間と FC の容量や慣性モーメントなどの各
定数との関係について検討する。 
電源が喪失された際に𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀 > 𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶である場合では，提案手法により，𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀 =
𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶になるまでは回転体の運動エネルギー𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀のみで運転を継続させ，𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀 =
𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶となってから，𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶も利用し運転を継続させる。その際に，電源が喪失されて
からシステムが停止するまでの時間を見積もるため，まず，𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀 = 𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶になるまで
の時間𝑡1を計算する。空調用圧縮機では数秒以内の短い時間では負荷側のトルクが急変しな
いため，負荷トルクが速度に関係なく一定であると仮定し，一定の加速度で減速すると仮定
すると，回転体が失う運動エネルギー𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀′は(3.12)式のようになる。 
 
𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀′ =
1
2
𝐽𝑚(𝜔
2 − 𝜔0
2) (3.12) 
ここで，𝜔0は𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀 = 𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶になった時の回転速度である。その際に，負荷側に伝わ
る仕事量𝑊1は 
 
𝑊1 = 𝜏
(𝜔 + 𝜔0)
2
𝑡1 (3.13) 
となり，𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀′ = 𝑊1であるため𝑡1は(3.14)式で表される。 
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𝑡1 =
𝐽𝑚(𝜔
2 − 𝜔0
2)
𝜏(𝜔 + 𝜔0)
=
𝐽𝑚
𝜏
(𝜔 − 𝜔0) (3.14) 
ここで，𝜔0は(3.2)式と(3.3)式から(3.15)式で表される。 
 
𝜔0 = √𝐶𝑓𝑐(𝑉𝑓𝑐
2 − 𝑉𝑓𝑐_𝑚𝑖𝑛
2 )/𝐽𝑚 + 𝜔𝑚𝑖𝑛
2  (3.15) 
次に，𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀 = 𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶になってから回転速度𝜔が最低速度𝜔𝑚𝑖𝑛になるまでの時間𝑡2を
計算する。𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀 = 𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶になった時の運動エネルギーを𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀′′とし，𝜔𝑚𝑖𝑛になる
までの仕事量を𝑊2とすると，(2 × 𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀′′) = 𝑊2の関係から𝑡2は(3.16)式で表される。 
 
𝑡2 =
2𝐽𝑚(𝜔0
2 − 𝜔𝑚𝑖𝑛
2 )
𝜏(𝜔0 + 𝜔𝑚𝑖𝑛)
=
2𝐽𝑚
𝜏
(𝜔0 − 𝜔𝑚𝑖𝑛) (3.16) 
したがって，FC エネルギーを用いた運転継続法を用いた場合に，電源が喪失されてから
最低速度になるまでの運転継続時間𝑡𝑐𝑜𝑛は次式で表される。 
 
𝑡𝑐𝑜𝑛 = 𝑡1 + 𝑡2 =
𝐽𝑚
𝜏
(𝜔 + 𝜔0 − 2𝜔𝑚𝑖𝑛) (3.17) 
したがって，𝑖𝑎
∗ = 0制御と比べて延長される運転継続時間𝑡𝛿は(3.11)式と(3.17)式から
(3.18)式で表すことができる。 
 
𝑡𝛿 = 𝑡𝑐𝑜𝑛 − 𝑡𝑚 =
𝐽𝑚
𝜏
(𝜔0 − 𝜔𝑚𝑖𝑛) (3.18) 
一方，電源が喪失された際に𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀 ≤ 𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶である場合では，最低速度になるまで両
エネルギーを利用し運転を継続させる。回転速度が一定の負荷トルクにより等加速度で減
速すると仮定すると，運転継続時間は(3.19)式で表すことができる。 
 
𝑡𝑐𝑜𝑛 =
𝐽𝑚
𝜏
(𝜔 − 𝜔𝑚𝑖𝑛) +
𝐶𝑓𝑐(𝑉𝑓𝑐
2 − 𝑉𝑓𝑐_𝑚𝑖𝑛
2)
𝜏(𝜔 + 𝜔𝑚𝑖𝑛)
 (3.19) 
この場合に，(3.19)式の右辺二項目は𝑖𝑎
∗ = 0制御と比べて延長される運転継続時間である。 
これらの結果より，FC の容量，慣性モーメント，負荷トルク，回転速度が分かると，電
源喪失時に回転速度が下限値になるまでの運転継続時間が予測できる。今回の検討では，イ
ンバータとモータの損失は負荷により消費されるパワーと比べて十分小さいことからその
影響を無視した。また，電流指令値の一次遅れフィルタの時定数が運転継続時間より十分小
さく運転継続時間への影響は無視できると仮定し，理論的に電源喪失時の運転継続可能な
時間を導出した。実際にはインバータとモータの損失や電流指令値の一次遅れフィルタに
より運転継続時間が多少短縮される可能性はあるが，各条件における運転継続時間の傾向
は概ね予測可能であると考えられる。 
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 実験検証（誘導機負荷） 
3.2.6.1. 実験条件 
図 3.8 に実験時の回路構成を示す。電圧形２レベルインバータを用い，実験機として定
格 1kW の PMSM，負荷として定格 2.2kW 誘導電動機(IM)を用いて実験を行った。表 3.1
に実験条件を示す。負荷の IM の制御には，q 軸電流を速度に関係なく一定に制御すること
で一定の負荷を与えた。 
全体の制御系の構成は図 3.3 と一致し，センサレス制御には拡張誘起電圧方式[39]を用い，
推定速度のフィルタの時定数は 10[ms]にし，誘起電圧オブザーバのフィルタの時定数は
1[ms]に設定した。提案運転継続法の電流指令値一次遅れフィルタ時定数は 2.3 節に示した
設計指針から，𝑇𝑖 = 100[ms]と設定した。 
モータの回転速度の下限値は定格速度 10%の𝜔𝑚𝑖𝑛 = 200 [rpm]に設定した。一般的な空
調用圧縮機は極低速では圧縮部でのオイル循環の困難などの要因で負荷トルクが大きくな
ったり圧縮部が損傷される恐れがあるため，回転速度を一定値以上にする必要がある。 
速度制御で回転速度を1200 [rpm]まで加速させ定常状態となった後インバータ入力電源
のスイッチを切り電源喪失を模擬した。無負荷時での FC 電圧は𝑉𝑓𝑐 = 300[V]であるが，負
荷増加による転流リアクタンス降下と FC 電圧センシング誤差を考慮し，𝑉𝑓𝑐が 280[V]以下
になると入力電源が喪失されたと判断し提案制御に切り替わるように設定した。その電源
喪失の判断基準の FC 電圧のしきい値は，電源の事情，FC の容量，インバータ出力などを
考慮して，正常時に電源が喪失されたと判断されないように決める必要がある。 
 
 
 
図 3.8 実験回路構成（IM 負荷） 
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表 3.1 実験条件（誘導機負荷） 
 
 
 
  
 PMSM of Rated power 1kW 
Stator coil resistance 𝑟𝑚 = 1.1 [Ω] 
Inductance 𝐿𝑑 = 12.0 [mH] 𝐿𝑞 = 14.0 [mH] 
Constants of e.m.f 𝜙𝑓 = 0.21 [V rad⁄ /s] 
Pole pairs 𝑝 = 4 
Rated speed 2000 [rpm] 
Rated torque 4.78 [Nm] 
Rated current 3.7 [A] 
Inertial load 𝐽𝑚 = 0.044 [kgm
2] 
DC link voltage 𝑉𝑑𝑐 = 300 [V] 
Minimum speed 𝜔𝑚𝑖𝑛 = 200 [rpm] 
 
 Control parameter 
Carrier frequency F𝑐 = 5000 [Hz] 
Control period 𝑇𝑠 = 0.2 [ms] 
Current control time constant 𝑇𝐴𝐶𝑅 = 1 [ms] 
Capacitance of FC C𝑓𝑐 = 1320 [μF] 
Equivalent parallel resistance of FC R𝑑 = 25 [kΩ] 
Low voltage protection 𝑉𝑓𝑐_𝑚𝑖𝑛 = 75 [V] 
Time constant of LPF of Speed 10[ms] 
Time constant of LPF FC Voltage 1[ms] 
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3.2.6.2. 実験結果 I（復電なし） 
前項で示した実験条件で，電源が喪失されてからシステムが停止するまで FC 電圧，推定
速度，d･q 軸電流の測定を行った。まず，比較のため FC 電圧維持法による運転継続[37]を行
った時の結果を図 3.9 に，𝑖𝑎
∗ = 0制御を行った場合の結果を図 3.10 にそれぞれ示す。図 3.9 
(a)と図 3.10 (a)の Speed は拡張誘起電圧センサレス制御により推定された速度である。 
 
 
 
 
(a) Speed & FC Voltage 
 
 
(b) d-q Axis 
図 3.9 FC 電圧維持法[37]による実験結果 
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(a) Speed & FC Voltage 
 
 
(b) d-q Axis 
図 3.10 𝑖𝑎
∗ = 0制御による実験結果 
 
図 3.9 から分かるように FC 電圧維持法では，電源が喪失され FC 電圧がしきい値以下
になると，負の q 軸電流を流すことで回生を行い FC 電圧を一定に維持できる。しかし，負
荷の慣性モーメントが小さく十分な運動エネルギーを持っていないため，回転速度は急激
に減少する。また，負の電流指令値から回転方向と逆方向にトルクが発生するが，空調用圧
縮機の場合，そのトルクにより圧縮部が損傷される恐れがある。一方，𝑖𝑎
∗ = 0制御では回転
方向と逆方向のトルクは発生しないが，FC 電圧維持法と同様に回転速度が下限値になった
際に FC 電圧は下限値になっていないため，FC の静電エネルギーを残した状態で停止する
ことになる。したがって，これらの制御法は残した FC エネルギーを用いて運転継続時間の
延長ができる余地を残してシステムが停止することになる。 
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次に，提案する FC エネルギーを用いた運転継続法による結果を図 3.11 に示す。まず，
入力電源が喪失されると，回転体の運動エネルギーが FC の静電エネルギーより大きいた
め，電流指令値はゼロとなるが一次遅れフィルタによって電流指令値は徐々に小さくなる。
電流指令値が完全にゼロになった後は，FC からモータへのエネルギーの移動は行わないが，
FC の等価並列抵抗（図 3.7 の𝑅𝑑）による損失により FC 電圧は僅かに低下する。回転速度
が下がり，回転体の運動エネルギーがFCの静電エネルギーより小さくなると（図 3.11 (c)），
電流指令値は(3.5)式の第 2 行目から計算され正の値となる。それによって，FC からモータ
へエネルギーが移動し FC 電圧が低下し，回転速度が下限値になった際は FC 電圧もほぼ最
低電圧（𝑉𝑓𝑐_𝑚𝑖𝑛 = 75 [V]）となったことが分かる。このように，電源が喪失されたと判断す
ると，FC の静電エネルギーと回転体の運動エネルギーをオンラインで計算し，その差分に
比例した電流指令値を生成する。したがって，FC の容量と電圧値，回転体の慣性モーメン
トと回転速度が分かれば，電源が喪失された際に，FC のエネルギーを有効に利用しながら
回転速度を下限値まで徐々に減速させシステムを停止させることができる。 
今回の実験条件を用いて，(3.14)~(3.17) 式から，電源喪失時の運転継続可能時間𝑡𝑐𝑜𝑛を計
算した結果，1.43[s]であったが，実験結果は 1.21[s]となり約 15%短くなった。その誤差の
原因としては，インバータとモータによる損失，電流指令値の一次遅れフィルタによる影響，
IM の負荷トルクの変動などが考えられる。 
以上の各制御法において電源が喪失されてからシステムの停止までの運転継続時間の測
定結果の比較を表 3.2 に示す。FC 電圧維持法による制御と𝑖𝑎
∗ = 0制御は回転速度が下限値
となった時に FC エネルギーを残すため，提案制御法による運転継続時間が約 40%長くな
ることが確認できる。本実験条件では，電源喪失時に𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀 > 𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶であり，(3.18)式
の𝑖𝑎
∗ = 0制御と比べて延長される時間𝑡𝛿を計算すると 0.35[s]であったことに対して実験結
果は 0.33[s]となり概ね一致した。 
 
 
表 3.2 各制御法の運転継続時間の比較 
Control Method Operation Time[s] 
Proposed Control 1.21 (142%) 
𝑖𝑎
∗ = 0 Control 0.88 (104%) 
FC Voltage Control 0.85 (100%) 
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(a) Speed & FC Voltage 
 
(b) d-q Axis Current 
 
(c) Capacitor Energy & Motor Energy 
図 3.11 提案手法による実験結果（停電時） 
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図 3.12 各制御手法での速度変動の比較 
 
復電時の冷媒サイクルへの影響を比較するため，FC 電圧制御法，𝑖𝑎
∗ = 0制御，提案手法
を用いた場合の，電源が喪失された後回転速度が下限値になるまでの速度変動を図 3.12 に
示す。この結果から，提案手法での回転速度が FC 電圧制御法と𝑖𝑎
∗ = 0制御に比べて電源が
喪失されてから全時間において速いため，瞬時停電でどのタイミングで復電しても提案手
法の回転速度が最も高くなることが予想できる。瞬時停電時にできる限り回転速度を落と
さないほうが冷媒サイクルへの悪影響が少ないため，復電時の冷媒のサイクルの安定化の
面からでも提案手法が最も有効であると考えられる。 
以上の実験結果から，空調用圧縮機の負荷条件で FC エネルギーを用いた運転継続法の有
効性が確認され，他の運転継続法である FC 電圧制御法や𝑖𝑎
∗ = 0制御より運転継続時間が長
く復電時の特性も有利であることが確認された。 
 
3.2.6.3. 実験結果 II（復電あり）   
入力電源の瞬時停電時の動作を確認するため，図 3.8 の赤い四角の試験機インバータの
入力電源スイッチを切った後，回転速度が下限値になる前に電源スイッチを戻し復電を模
擬した。実際の電源グリッドによる瞬時停電では復電のタイミングが予測できないため，復
電時の FC の静電エネルギーと回転体の運動エネルギーの大小関係を下記の２つのケース
に分けて実験を行った。 
（１）ケース①：𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀 ≥ 𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶（𝑖𝑞
∗ = 0） 
（２）ケース②：𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀 < 𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶（𝑖𝑞
∗ > 0） 
その結果を図 3.13（ケース①）と図 3.14（ケース②）にそれぞれ示す。いずれのケース
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においても，3.2.2 項で説明したように，復電時に速度制御系の速度指令値の初期値と PI 補
償器の積分変数の初期値を再設定することにより，復電により速度制御に切り替わる際に，
電流指令値は急激に変わらないことが確認できる。 
これらの結果から，瞬時停電により電源が喪失された後復電した時に，FC の静電エネル
ギーと回転体の運動エネルギーの差により，電流指令値がゼロ（ケース①）でも，正の値（ケ
ース②）でも，電流や速度の急激な変動なく正常時の速度制御に戻ることが確認できる。 
 
 
 
 
(a) Speed & FC Voltage 
 
 
(b) d-q Axis Current 
図 3.13 提案手法による実験結果（停電⇒復電，ケース①） 
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(a) Speed & FC Voltage 
 
(b) d-q Axis Current 
図 3.14 提案手法による実験結果（停電⇒復電，ケース②） 
 
 
 実験検証（圧縮機負荷） 
3.2.7.1. 実験条件 
図 3.15 に示す定格 4kW の空調用圧縮機を用いて，提案手法の検証のため実験を実施し
た。運転継続の制御法は 3.2.6 項と同様であり，実験条件は表 3.3 に示す。圧縮機の負荷と
しては，簡易カロリーメータを用い，一定の圧縮比となるように制御した。圧縮機を起動さ
せた後，徐々に速度を上げ回転速度が 3600[rpm]となり，一定の圧縮比でサイクルが安定し
電流指令値に変動がない状態で，3 相の入力電源装置の電源を切ったり，瞬停時間を入力し，
実験を行った。電流指令値の一遅れフィルタの時定数は 3.2.3 項の設計指針に従い 10[ms]
とした。 
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図 3.15 空調用圧縮機（定格 4kW） 
 
 
 
 
 
 
図 3.16 実験回路構成（圧縮機負荷） 
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表 3.3 実験条件（圧縮機負荷） 
 
 
 
3.2.7.2. 実験結果 I（復電なし） 
前項の圧縮機の負荷条件で，入力電源が喪失された際に，運転継続制御適用前の結果を図 
3.17 に示し，FC エネルギーを用いた運転継続制御適用後の結果を図 3.18 に示す。 
運転継続制御適用前は，電源が喪失されても通常の速度制御により q 軸電流指令値を保
ち，0.06 秒程度まで速度はほとんど変わらないが，FC の電圧が急激に低下することが分か
る。その後，FC 電圧の低下による出力電圧の変調率が最大値を超えてしまい，電流が指令
値に追従できなく速度も低下する。速度が低下すると速度制御器により電流指令値はさら
に大きくなるが，変調率が最大値を超えてしまったため，実電流は追従できず，電流誤差は
さらに大きくなり，FC 電圧が下限値となってシステムは停止する。そのため，回転速度は
下限値に至らず，運転継続の可能性が残っていることが分かる。 
 Parameters of PMSM(4kW Comp) 
Pole pairs 𝑝 = 3 
Constants of e.m.f 𝜙𝑓 = 0.13 [V rad⁄ /s] 
Inductance 𝐿𝑑 = 14.0 [mH] 𝐿𝑞 = 18.0 [mH] 
Stator coil resistance 𝑟𝑚 = 0.74 [Ω] 
Rated speed 3600 [rpm] 
Rated current 8.2 [Arms] 
Inertial load 𝐽𝑚 = 0.00075 [kgm
2] 
 
 Control parameter 
Carrier frequency F𝑐 = 4000 [Hz] 
Control period 𝑇𝑠 = 0.25 [ms] 
Current control time constant 𝑇𝐴𝐶𝑅 = 1 [ms] 
Capacitance of FC C𝑓𝑐 = 1020 [μF] 
DC link voltage 𝑉𝑑𝑐 = 380 [V] 
Low voltage protection 𝑉𝑓𝑐_𝑚𝑖𝑛 = 100 [V] 
Minimum speed 𝜔𝑚𝑖𝑛 = 1200 [rpm] 
Angle estimation time constant 𝑇𝑜𝑓 =1[ms] 
Speed estimation time constant 𝑇𝜔 = 2[ms] 
Current reference time constant 𝑇𝑖𝑞 =10[ms] 
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(a) Speed & FC Voltage 
 
 
(b) d-q Axis Current 
図 3.17 運転継続制御適用前（圧縮機負荷） 
 
 
一方，FC エネルギーを用いた運転継続制御を適用すると，電源が喪失されると，速度指
令値に関係なく FC の静電エネルギーと回転体の運動エネルギーを比較し電流指令値を生
成する。そのため，両エネルギーが下限値になるまで徐々に速度が低下し，システムが停止
する際は，回転速度と FC 電圧，両方とも下限値になっていることが確認できる。 
その結果，運転継続制御適用前は電源が喪失されてからシステムが停止するまでの運転
継続時間が約 100[ms]となったことに対して，FC エネルギーを用いた運転継続制御適用後
は運転継続時間が約 190[ms]となり，1.9 倍程度運転継続時間が長くなったことが確認でき
る。 
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(a) Speed & FC Voltage 
 
 
(b) d-q Axis Current 
 
 
(c) Capacitor Energy & Motor Energy 
図 3.18 FC エネルギーを用いた運転継続制御適用後（圧縮機負荷） 
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3.2.7.3. 実験結果 II（復電あり） 
前項の実験結果から電源喪失時運転継続可能時間が約 190[ms]であることが分かったた
め，システムが停止する直前までの時間の瞬時停電を想定し，電源装置で 180[ms]の瞬停時
間を設定し実験を行った結果を図 3.19 に示す。この結果から，圧縮機負荷であっても，3.2.2
項で説明したように，復電時に速度制御系の速度指令値の初期値と PI 補償器の積分変数の
初期値を再設定することにより，復電により速度制御に切り替わる際に，電流指令値や速度
に急激な変化なく運転が継続できることが確認された。 
 
 
 
 
 
(a) Speed & FC Voltage 
 
 
(b) d-q Axis Current 
図 3.19 FC エネルギーを用いた運転継続制御適用後（復電あり，圧縮機負荷） 
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3.3 運転継続時間最大法 
前節の FC エネルギーを用いた運転継続法は，圧縮機負荷では有効であることは示された
が，この手法が電源喪失時最も運転継続時間を長くする手法とは限らない。そこで，本節で
は制御対象のモデル化より運転継続時間を最も長くするする運転パターンを理論的に導出
する。 
 
 制御対象のモデル化 
ここでは，運転継続時間を理論的に最大にする運転パターンの導出のため，まず，制御対
象のモデル化を行う。対象モデルの電動機パラメータと制御パラメータを表 3.1 に示し，
インバータの IGBT のパラメータを表 3.4 に示す。今回用いた PMSM は突極比が小さく，
リラクタンストルクの比が小さいことから，計算の簡単化のためリラクタンストルクが発
生しない円筒型と見なし，d 軸電流の指令値𝑖𝑑𝑟𝑒𝑓は常に 0 とする。また，今回は数秒以内の
短い時間での瞬時停電を想定しているため，その短い時間の間では定常状態で圧縮比が一
定であることとし，負荷トルク𝜏𝐿も速度に関係なく一定であると仮定する。 
 
 
 
 
 
 
 
表 3.4 IGBT パラメータ 
 
 
 
  
Collector-emitter voltage  𝑉𝐶𝐸𝑆 = 600 [V] 
Each collector current  𝐼𝐶 = 30 [A] 
Turn-On Delay Time 𝑡𝑜𝑛 = 0.5 [µs] 
Turn-Off Delay Time 𝑡𝑜𝑓𝑓 = 0.4 [µs] 
Collector-Emitter Saturation Voltage 𝑉𝐶𝐸 = 1.6 [V] 
Diode Forward Voltage 𝑉𝐹 = 1.5 [V] 
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電源喪失時に利用できる総エネルギー𝐸𝑎𝑙𝑙は(3.20)式のように書くことができ，𝐸𝑎𝑙𝑙は電源
が喪失されてからシステムが停止するまでの全体損失𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠と負荷側に伝わるパワー𝑃𝑙𝑜𝑎𝑑の
和の時間積分と一致することから(3.21)のようにも表現できる。 
 𝐸𝑎𝑙𝑙 = 𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝑀 + 𝐸𝑛𝑒𝑟𝑔𝑦𝐶  
=
1
2
𝐽𝑚(𝜔
2 − 𝜔𝑚𝑖𝑛
2 ) +
1
2
𝐶𝑓𝑐(𝑉𝑓𝑐
2 − 𝑉𝑓𝑐𝑚𝑖𝑛
2)  
(3.20) 
 𝐸𝑎𝑙𝑙 = ∫(𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠 + 𝑃𝑙𝑜𝑎𝑑)𝑑𝑡  (3.21) 
ここで，𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠はモータ損失𝐿𝑜𝑠𝑠𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟とインバータ損失𝐿𝑜𝑠𝑠𝑖𝑛𝑣𝑒𝑟𝑡𝑒𝑟で分けられ，𝜏𝐿は一定で
ある条件から，𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠と𝑃𝑙𝑜𝑎𝑑はそれぞれ(3.22)式と(3.23)式となる。 
 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠 = 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟 + 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑖𝑛𝑣𝑒𝑟𝑡𝑒𝑟  (3.22) 
 𝑃𝑙𝑜𝑎𝑑 = 𝜏𝐿 × 𝜔  (3.23) 
さらに，𝐿𝑜𝑠𝑠𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟は銅損𝐿𝑜𝑠𝑠𝑐𝑜𝑝𝑝𝑒𝑟・鉄損𝐿𝑜𝑠𝑠𝑖𝑟𝑜𝑛・機械損𝐿𝑜𝑠𝑠𝑚𝑒𝑐ℎで分けられ，𝐿𝑜𝑠𝑠𝑖𝑛𝑣𝑒𝑟𝑡𝑒𝑟
はキャパシタの放電抵抗などによる損失𝐿𝑜𝑠𝑠𝑐𝑎𝑝・スイッチング素子の導通損失𝐿𝑜𝑠𝑠𝑜𝑛とス
イッチング損失𝐿𝑜𝑠𝑠𝑠𝑤に分けられる。 
 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟 = 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑐𝑜𝑝𝑝𝑒𝑟 + 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑖𝑟𝑜𝑛 + 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑚𝑒𝑐ℎ  (3.24) 
 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑖𝑛𝑣𝑒𝑟𝑡𝑒𝑟 = 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑐𝑎𝑝 + 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑜𝑛 + 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑠𝑤  (3.25) 
𝐿𝑜𝑠𝑠𝑐𝑜𝑝𝑝𝑒𝑟は d 軸電流はゼロと仮定したため，(3.26)式となる。 
 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑐𝑜𝑝𝑝𝑒𝑟 = 𝑟𝑚𝑖𝑞
2  (3.26) 
𝐿𝑜𝑠𝑠𝑖𝑟𝑜𝑛のモデルには等価鉄損抵抗モデル[41]を用いる。PMSM の等価鉄損抵抗を用いた
等価回路を図 3.20 に示す。d 軸 q 軸の等価回路から鉄損抵抗𝑅𝑐で消費される電力（鉄損）
は(3.27)式となり，𝑅𝑐が近似的に周波数に反比例すると仮定[41]し，d 軸電流がゼロである条
件から𝐿𝑑𝑖𝑜𝑑 ≪ 𝜙𝑓であるため，近似的に(3.28)式のように書くことができる。 
 
 
 
(a) d-axis                         (b) q-axis 
図 3.20 IPMSM の鉄損等価回路 
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𝐿𝑜𝑠𝑠𝑖𝑟𝑜𝑛 =
𝑣𝑜𝑑
2+𝑣𝑜𝑞
2
𝑅𝑐
=
𝜔𝑒
2{(𝐿𝑞𝑖𝑜𝑞)
2
+(𝐿𝑑𝑖𝑜𝑑+𝜙𝑓)
2
}
𝑅𝑐
  (3.27) 
 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑖𝑟𝑜𝑛 ≅ 𝐾𝐼𝐿(𝑝𝜔𝑒)
3{𝜙𝑓
2 + 𝐿𝑞
2𝑖𝑞
2}  (3.28) 
ただし，𝜔𝑒は電気角速度，𝑝は極対数，𝜙𝑓は界磁磁束，鉄損係数𝐾𝐼𝐿 = 1/(𝑝𝜔𝑒𝑅𝑐)である。 
軸受けなどによる機械損失𝐿𝑜𝑠𝑠𝑚𝑒𝑐ℎは(3.29)式のように速度の二乗に比例すると仮定す
る。 
 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑚𝑒𝑐ℎ = 𝐾𝑚𝑒𝜔
2   (3.29) 
ここで，𝐾𝑚𝑒は機械損係数であり，𝐾𝐼𝐿と𝐾𝑚𝑒は実機の動作点での損失を測定し逆算すること
によって簡易的に求めることができる。 
𝐿𝑜𝑠𝑠𝑐𝑎𝑝は，放電抵抗を含めた FC 部の等価並列抵抗𝑅𝑑を用いて(3.30)式で書くことができ
る。 
 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑐𝑎𝑝 = 𝑉𝑓𝑐
2/𝑅𝑑   (3.30) 
𝐿𝑜𝑠𝑠𝑜𝑛の計算は，まず，三相インバータの上下アームの一つのレグで，IGBT に電流が流
れる時間の割合を𝛼とし，逆並列ダイオードに電流が流れる時間の割合を𝛽とする。𝛼と𝛽の
和は 1 であり，𝑉𝐶𝐸 ≅ 𝑉𝐹と仮定すると次式で近似することができる。 
 𝑉𝐶𝐸 × 𝛼 + 𝑉𝐹 × 𝛽 ≅ 𝑉𝐶𝐸 + 𝑉𝐹   (3.31) 
この近似を利用し，三相インバータはレグが３つあることを考慮すれば，𝐿𝑜𝑠𝑠𝑜𝑛次式となる。 
 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑜𝑛 = (𝑉𝐶𝐸|𝑖𝑎𝑣𝑒| × 𝛼 + 𝑉𝐹|𝑖𝑎𝑣𝑒| × 𝛽) × 3  
≅ (𝑉𝐶𝐸 + 𝑉𝐹) ×
3√2
√3𝜋
|𝑖𝑞| = 𝐾𝑜𝑛|𝑖𝑞|  
(3.32) 
ここで，𝐾𝑜𝑛は導通損失係数である。 
キャリア周波数𝑓𝑐，スイッチング素子のターンオン時間𝑡𝑜𝑛，ターンオフ時間𝑡𝑜𝑓𝑓，相電流
平均値𝑖𝑎𝑣𝑒と素子数が６個であることを考慮すれば，𝐿𝑜𝑠𝑠𝑠𝑤は(3.33)式で表される[42]。 
 
𝐿𝑜𝑠𝑠𝑠𝑤 = 𝑓𝑐 × (
1
6
𝑉𝑓𝑐|𝑖𝑎𝑣𝑒|𝑡𝑜𝑛 +
1
6
𝑉𝑓𝑐|𝑖𝑎𝑣𝑒|𝑡𝑜𝑓𝑓) × 6  
 = 𝑓𝑐 × (𝑡𝑜𝑛 + 𝑡𝑜𝑓𝑓) ×
√2
√3
2
𝜋
|𝑖𝑞|𝑉𝑓𝑐 = 𝐾𝑠𝑤|𝑖𝑞|𝑉𝑓𝑐    
(3.33) 
ここで，𝐾𝑠𝑤はスイッチング損失係数である。 
以上から，𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠は(3.34)式で表される。 
 
𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠 = 𝑟𝑚𝑖𝑞
2 + 𝐾𝐼𝐿𝜔
3(𝜙𝑓
2 + 𝐿𝑞
2𝑖𝑞
2) + 𝐾𝑚𝑒𝜔
2 +
𝑉𝑓𝑐
2
𝑅𝑑
  
+𝐾𝑜𝑛|𝑖𝑞| + 𝐾𝑠𝑤|𝑖𝑞|𝑉𝑓𝑐  
(3.34) 
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次に回転体の運動方程式と FC の電圧方程式のモデルを示す。回転体にかかるトルクは，
モータの出力トルク𝜏𝑚と負荷トルク𝜏𝐿の差であるので，次式の運動方程式が得られる。 
 
𝐽𝑚
𝑑𝜔
𝑑𝑡
= 𝜏𝑚 − 𝜏𝐿  (3.35) 
𝜏𝑚はモータの入力電力𝐼𝑛𝑝𝑢𝑡𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟とモータ損失𝐿𝑜𝑠𝑠𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟との関係から，次式でと書くこと
ができる。 
 𝜏𝑚 = (𝐼𝑛𝑝𝑢𝑡𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟 − 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟)/𝜔  (3.36) 
ここで，定常状態で巻線抵抗による電圧降下を無視し，d 軸電流はゼロとしたため，𝑉𝑞 ≅
𝑝𝜔𝜙𝑓とすると，𝐼𝑛𝑝𝑢𝑡𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟は， 
 𝐼𝑛𝑝𝑢𝑡𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟 = 𝑉𝑑𝑖𝑑 + 𝑉𝑞𝑖𝑞 = 𝑉𝑞𝑖𝑞 = 𝑝𝜔𝜙𝑓𝑖𝑞   (3.37) 
となる。また，𝐼𝑛𝑝𝑢𝑡𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟 ≫ 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟と見なして(3.36)式の𝐿𝑜𝑠𝑠𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟を省略すると(3.35)式
は(3.38)式となり，𝑖𝑞は(3.39)式で表される。 
 
𝐽𝑚
𝑑𝜔
𝑑𝑡
= 𝜏𝑚 − 𝜏𝐿 = 𝑉𝑞𝑖𝑞/𝜔 − 𝜏𝐿 = 𝑝𝜙𝑓𝑖𝑞 − 𝜏𝐿   (3.38) 
 
𝑖𝑞 =
1
𝑝𝜙𝑓
(𝐽𝑚
𝑑𝜔
𝑑𝑡
+ 𝜏𝐿)   (3.39) 
FC に流れ込む電流を𝑖𝑓𝑐とすると，FC の電圧と電流の関係から， 
 
𝐶𝑓𝑐
𝑑𝑉𝑓𝑐
𝑑𝑡
= 𝑖𝑓𝑐   (3.40) 
と表される。ここで，𝑖𝑓𝑐はモータの入力電力𝐼𝑛𝑝𝑢𝑡𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟とインバータ損失𝐿𝑜𝑠𝑠𝑖𝑛𝑣𝑒𝑟𝑡𝑒𝑟との関
係から 
 𝑖𝑓𝑐 = −(𝐼𝑛𝑝𝑢𝑡𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟 + 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑖𝑛𝑣𝑒𝑟𝑡𝑒𝑟)/𝑉𝑓𝑐   (3.41) 
と書くことができる。運動方程式と同様に𝐼𝑛𝑝𝑢𝑡𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟 ≫ 𝐿𝑜𝑠𝑠𝑖𝑛𝑣𝑒𝑟𝑡𝑒𝑟と見なして𝐿𝑜𝑠𝑠𝑖𝑛𝑣𝑒𝑟𝑡𝑒𝑟
を省略し，(3.40)式を書き直すと， 
 
𝐶𝑓𝑐
𝑑𝑉𝑓𝑐
𝑑𝑡
= 𝑖𝑓𝑐 = −𝐼𝑛𝑝𝑢𝑡𝑚𝑜𝑡𝑜𝑟/𝑉𝑓𝑐 = −𝑝𝜔𝜙𝑓𝑖𝑞/𝑉𝑓𝑐     (3.42) 
と表される。(3.42)式の𝑖𝑞に(3.39)式を代入すると，次式が導かれる。 
 
𝐶𝑓𝑐𝑉𝑓𝑐
𝑑𝑉𝑓𝑐
𝑑𝑡
+ 𝐽𝑚𝜔
𝑑𝜔
𝑑𝑡
+ 𝜔𝜏𝐿 = 0     (3.43) 
(3.43)式の左辺第一項と第二項は(3.20)式の右辺の時間微分であり，FC と回転体から出力
されるパワーとなる。したがって，(3.43)式の物理的な意味は，モータとインバータの損失
を無視すると，FC と回転体から出力されるパワーの和と負荷側に伝わるパワー（第三項）
は平衡していることである。 
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 変分法 
変分法は，関数を変数と持つ汎関数の極値を求めることで，汎関数を最小または最大にす
る関数を探す手法である。汎関数を 𝐹(𝑥)とし，閉区間[𝑥0,  𝑥1]を動く𝑥に対して最小化（最大
化）したい目的汎関数𝐼が次の式で表せる場合， 
 
𝐼 (𝐹,
𝑑𝐹
𝑑𝑥
, 𝑥) = ∫ 𝑇 (𝐹,
𝑑𝐹
𝑑𝑥
, 𝑥) 𝑑𝑥
𝑥1
𝑥0
     (3.44) 
オイラーの方程式 
 𝜕𝑇(𝐹,
𝑑𝐹
𝑑𝑥
,𝑥)
𝜕𝐹
−
𝑑
𝑑𝑥
(
𝜕𝑇(𝐹,
𝑑𝐹
𝑑𝑥
,𝑥)
𝜕?̇?
) = 0     (3.45) 
を解くことで，目的汎関数𝐼の極値をとる𝐹(𝑥)を求めることができる。 
さらに，次式のような制約条件が与えられたとする。 
 
∫ 𝜑 (𝐹,
𝑑𝐹
𝑑𝑥
, 𝑥) 𝑑𝑥
𝑥1
𝑥0
= 𝑙    (3.46) 
ここで，𝑙は定数である。ある実数𝜆に対して，ラグランジュ関数 
 
𝐿 (𝐹,
𝑑𝐹
𝑑𝑥
, 𝑥) = 𝑇 (𝐹,
𝑑𝐹
𝑑𝑥
, 𝑥) + 𝜆𝜑 (𝐹,
𝑑𝐹
𝑑𝑥
, 𝑥)    (3.47) 
とすると，次式と制約条件をみたす𝐹(𝑥)が極値となる。 
 𝜕𝐿(𝐹,
𝑑𝐹
𝑑𝑥
,𝑥)
𝜕𝐹
−
𝑑
𝑑𝑥
(
𝜕𝐿(𝐹,
𝑑𝐹
𝑑𝑥
,𝑥)
𝜕?̇?
) = 0    (3.48) 
 
 最大運転継続時間の運転パターン導出 
運転継続時間を最大化する運転パターンの導出のためには，電源が喪失されてから利用
可能な FC のエネルギーと運動エネルギー𝐸𝑎𝑙𝑙がゼロになるまでの時間，つまり，𝑉𝑓𝑐と𝜔が
下限値になるまでの時間𝑡𝑒𝑛𝑑と𝑖𝑞の関係を数式化し，𝑡𝑒𝑛𝑑を最大化する𝑖𝑞を求めれば良い。し
かし，𝑡𝑒𝑛𝑑は(3.44)式のように積分形式で表現することは難しく，変分法の目的汎関数とし
て置くことは困難である。 
ここで，(3.21)式のようにエネルギーはパワーの積分で表現できることに着目し，電源が
喪失されてから失われるエネルギーを変分法の目的汎関数として設定する。電源が喪失さ
れてから任意の時刻𝑡𝑎まで失われるエネルギーが最小であれば，持っているエネルギーが一
定の場合，運転継続時間は最も長くなる。そして，その運転パターンで運転した後の条件で
𝑡𝑒𝑛𝑑まで運転した時，他の運転パターンで運転させた後の条件と比べて𝑡𝑎時刻から𝑡𝑒𝑛𝑑まで
の時間が最も長い事が確認できれば，電源喪失時運転継続時間を最大化する運転パターン
であることが証明できる。 
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入力電源が遮断される時刻を 0 秒と定義し，任意の時刻𝑡𝑎秒までに失われるエネルギー𝐼
は(3.21)～(3.23)式，(3.34)式から次式で表される。 
 
𝐼 = ∫ (𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠 + 𝑃𝑙𝑜𝑎𝑑)𝑑𝑡
𝑡𝑎
0
  
= ∫ {𝑟𝑚𝑖𝑞
2 + 𝐾𝐼𝐿𝜔
3(𝜙𝑓
2 + 𝐿𝑞
2𝑖𝑞
2) + 𝐾𝑚𝑒𝜔
2𝑡𝑎
0
  
+
𝑉𝑓𝑐
2
𝑅𝑑
+ 𝐾𝑜𝑛|𝑖𝑞| + 𝐾𝑠𝑤|𝑖𝑞|𝑉𝑓𝑐 + 𝜏𝐿𝜔}𝑑𝑡  
(3.49) 
ここで，𝑖𝑞，𝜔，𝑉𝑓𝑐は時間𝑡の関数である。 
また，(3.43)式の両辺を時刻 0 から𝑡𝑎まで積分をすると次式が得られ，制約条件となる。 
 
∫ (𝐶𝑓𝑐𝑉𝑓𝑐
𝑑𝑉𝑓𝑐
𝑑𝑡
+ 𝐽𝑚𝜔
𝑑𝜔
𝑑𝑡
+ 𝜔𝜏𝐿) 𝑑𝑡
𝑡𝑎
0
= 0  (3.50) 
(3.49)式と(3.50)式の制約条件から，(3.47)式のようにラグランジュ関数を求めると，次式
となる。 
 
𝐿 = 𝑟𝑚𝑖𝑞
2 + 𝐾𝐼𝐿𝜔
3(𝜙𝑓
2 + 𝐿𝑞
2𝑖𝑞
2) + 𝐾𝑚𝑒𝜔
2 +
𝑉𝑓𝑐
2
𝑅𝑑
+ 𝐾𝑜𝑛|𝑖𝑞|  
+𝐾𝑠𝑤|𝑖𝑞|𝑉𝑓𝑐 + 𝜏𝐿𝜔 + 𝜆(𝐶𝑓𝑐𝑉𝑓𝑐𝑉𝑓𝑐̇ + 𝐽𝑚𝜔?̇? + 𝜔𝜏𝐿)  
(3.51) 
ここから式の簡単化のため時刻𝑡に関しての微分は微分演算子･を用いて表記した。 
(3.51)式から極値を持つ条件である(3.48)式を変数𝑉𝑓𝑐に関して求めると次式となる。 
 𝜕𝐿
𝜕𝑉𝑓𝑐
−
𝑑
𝑑𝑡
𝜕𝐼
𝜕𝑉𝑓𝑐̇
= 2
𝑉𝑓𝑐
𝑅𝑑
+ 𝐾𝑠𝑤|𝑖𝑞|  (3.52) 
今回の条件では，𝑉𝑓𝑐(t) > 0であるため(3.52)式は常に 0 より大きい値であり，極値を持つ
条件である(3.48)式は満たさない。したがって，目的汎関数𝐼は極値をとらず，𝑉𝑓𝑐に関して
単調増加か単調減少である。つまり，𝑉𝑓𝑐の値が最小か最大の時，失われるエネルギー𝐼が最
小となる。 
次に，𝑉𝑓𝑐の値が最小と最大の時のエネルギー損失を計算し比較することで，エネルギー
損失が最小になる条件を見出す。𝑉𝑓𝑐を最小にする事は，FC のエネルギーを極力利用し回
転速度を維持することであり，(3.43)式の 𝑑𝜔/𝑑𝑡を 0 にする事である。電源が喪失される
時間 𝑡 = 0での回転速度を𝜔(𝑡) = 𝜔0とすると，(3.43)式から𝑉𝑓𝑐は次式であらわされる。 
 
𝑉𝑓𝑐(𝑡) = √𝑉𝑓𝑐0
2 − 2𝜔0𝜏𝐿/𝐶𝑓𝑐 ∙ 𝑡  (3.53) 
一方，𝑉𝑓𝑐を最大にする場合は，FC のエネルギーを用いないため，𝑉𝑓𝑐/𝑑𝑡が 0 であり
（𝑉𝑓𝑐(𝑡) = 𝑉𝑓𝑐0，初期値），回転速度は負荷トルクによって次式で減少される。 
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 𝜔(𝑡) = 𝜔0 − 𝜏𝐿/𝐽𝑚 ∙ 𝑡  (3.54) 
𝜔(𝑡) = 𝜔0の時のエネルギー損失を 𝐸(𝜔0)とし，𝜔(𝑡) = 𝜔0 − 𝜏𝐿/𝐽𝑚 ∙ 𝑡の時の損失を𝐸(𝜔0 −
𝜏𝐿/𝐽𝑚 ∙ 𝑡)とすると，その差である∆𝐸 = 𝐸(𝜔0) − 𝐸(𝜔0 − 𝜏𝐿/𝐽𝑚 ∙ 𝑡)は次式で表される。 
 
∆𝐸 = ∫ [𝑅𝑚𝑖𝑞0
2 + 𝐾𝐼𝐿𝜙𝑓
2 {𝜔0
3 − (𝜔0 −
𝜏𝐿
𝐽𝑚
𝑡)
3
}
𝑡𝑎
0
  
+𝐾𝐼𝐿𝜔0
3𝐿𝑞
2𝑖𝑞0
2 + 𝐾𝑚𝑒 {𝜔0
2 − (𝜔0 −
𝜏𝐿
𝐽𝑚
𝑡)
2
}   
+𝐾𝑜𝑛|𝑖𝑞0| + 𝐾𝑠𝑤|𝑖𝑞0|√𝑉𝑓𝑐0
2 −
2𝜔0𝜏𝐿
𝐶𝑓𝑐
𝑡 +
𝜏𝐿
2
𝐽𝑚
𝑡 −
2𝜔0𝜏𝐿𝑡
𝑅𝑑𝐶𝑓𝑐
] 𝑑𝑡  
= ∫ (𝐴 +
𝜏𝐿
2
𝐽𝑚
𝑡 −
2𝜔0𝜏𝐿𝑡
𝑅𝑑𝐶𝑓𝑐
) 𝑑𝑡
𝑡𝑎
0
  
(3.55) 
ここで，𝑖𝑞0は電源が喪失される直前の q 軸電流である。(3.55)式の A は常に正であるた
め，∆𝐸は次式で書き直すことができる。 
 
∆𝐸 > ∫ {𝜏𝐿 (
𝜏𝐿
𝐽𝑚
−
2𝜔0
𝑅𝑑𝐶𝑓𝑐
) 𝑡} 𝑑𝑡
𝑡𝑎
0
= ∫ (𝜏𝐿𝑈𝑡)𝑑𝑡
𝑡𝑎
0
  (3.56) 
4.5kW以下の一般的な家庭用エアコンの圧縮機の慣性負荷𝐽𝑚は約 0.001kgm2以下であり，
最大回転速度𝜔0は最大で 733rad/s (7000rpm)，𝑅𝑑は 20kΩ以上，𝐶𝑓𝑐は 1000uF 以上である
ことから，(3.56)式の𝜏𝐿が約 0.07Nm 以上であれば，U は常に正となる。圧縮機負荷では摩
擦抵抗などで少なくても 0.1Nm以上のトルクは発生すると考えられるので，Uは正であり，
∆𝐸も正となることが分かる。したがって， 𝐸(𝜔0) > 𝐸(𝜔0 − 𝜏𝐿/𝐽𝑚 ∙ 𝑡)となるため，𝑉𝑓𝑐を最大
にし，𝜔(𝑡) = 𝜔0 − 𝜏𝐿/𝐽𝑚 ∙ 𝑡で運転した時エネルギー損失が最小となる。 
回転速度 𝜔が最低速度制限の𝜔𝑚𝑖𝑛に到達すると，Vfc が下限値 Vfcmin に到達するまでは速
度が維持されるように q 軸電流指令値を制御する。今回の条件では数秒以内の短い時間を
想定し負荷トルク𝜏𝐿が速度に関係なく一定としているため，q 軸電流指令値は電源が喪失さ
れる前の q 軸電流値𝑖𝑞0に設定する。また，(3.43)式から， 𝜔(𝑡) = 𝜔𝑚𝑖𝑛で維持されると FC
の放電電力次式で表される。 
 
𝐶𝑓𝑐𝑉𝑓𝑐
𝑑𝑉𝑓𝑐
𝑑𝑡
= −𝜔𝑚𝑖𝑛𝜏𝐿  (3.57) 
(3.57)式から，𝑉𝑓𝑐が高いほど𝜔が𝜔𝑚𝑖𝑛に到達してからの運転時間が長くなるため，𝜔𝑚𝑖𝑛に
到達するまでは提案手法のように𝑉𝑓𝑐を高く維持し，𝜔を負荷トルクにより減速させたほう
が，𝜔が𝜔𝑚𝑖𝑛に到達してからの運転継続時間も長くする方法である。 
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以上の結果から，電源喪失時運転継続時間を最も長くする方法は以下となる。 
(1) 電源の喪失直後は q 軸電流指令値を 0 にし，𝑉𝑓𝑐は高く保ち𝜔は負荷トルクにより𝜔𝑚𝑖𝑛
まで減速させる。 
(2) 𝜔が𝜔𝑚𝑖𝑛に到達してからは，q 軸電流指令値を電源が喪失される前の q 軸電流に設定
することにより𝑉𝑓𝑐が𝑉𝑓𝑐𝑚𝑖𝑛になるまで最低速度を保つ。 
 
 シミュレーションと実験による検証 
運転継続時間最大法の有効性を確認するため，表 3.1 に示した誘導機負荷の実験条件と
3.3.1 項で示したモデル用いて数値シミュレーションと実験を行った。時刻 0 秒で電源が喪
失されたと仮定し，電源が喪失される前の回転速度は 126 rad/s (1200rpm)，最低速度は 21 
rad/s (200rpm)と設定した。電流指令値生成時トルクの急激な変化を防ぐために，3.2.6.1 項
と同様に一時遅れフィルタを設け，その時定数を 100ms にした。 
表 3.1 の誘導機負荷でのシミュレーション結果を図 3.21 (a)に，実権結果を図 3.21 (b)
にそれぞれ示す。二つの結果が概ね一致することから，今回提案した簡単な損失モデルであ
っても，提案手法の確認には有効であることが分かる。その理由としては，負荷側に伝わる
パワーが損失より遥かに大きいからであると考えられる。また，これらの結果から，今回の
条件では僅かであるが，提案手法により運転継続時間が長くなったことが確認できる。 
実際の圧縮機負荷での効果を確認するため，表 3.5 に示す圧縮機負荷条件で同様にシミ
ュレーションを行い，その結果を図 3.21 (c)に示す。 慣性負荷が小さい圧縮機の条件では，
回転速度がより早く最低速度に到達し，負荷側に伝えるエネルギーを小さくできるため運
転継続時間が FC エネルギーを用いた運転継続法より 40%程度長くなることが確認できる。
しかし，電源喪失後直ちに回転速度を最低速度まで低下するため，今回の実験結果から見る
と，0.2 秒以内の瞬時停電では FC エネルギーを用いた運転継続法が回転速度がより高く，
有利であると考えられる。 
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(a) 誘導機負荷条件(表 3.1)でのシミュレーション結果 
 
 
(b) 誘導機負荷条件(表 3.1)での実験結果 
 
 
(c) 圧縮機負荷条件(表 3.5)でのシミュレーション結果 
図 3.21 運転継続時間最大法のシミュレーションと実験結果 
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表 3.5 圧縮機負荷条件 
Symbol Meaning Value 
ω0 Speed before Power interruption 377 rad/s (3600rpm) 
𝜔𝑚𝑖𝑛 Minimum Speed 126 rad/s (1200rpm) 
𝜏𝐿 Load Torque 2.0 Nm 
Cfc Capacitance of FC 1020 μF 
Jm Inertial Load 0.00075 kgm2 
Vfc0 DC Power supply voltage 380 V 
𝑉𝑓𝑐𝑚𝑖𝑛 Minimum FC voltage 100 V 
 
 
3.4 停電時間や負荷特性による運転継続法の選定 
この節では，停電時間や負荷特性によって最適な運転継続法を選定する方法について述
べる。 
電動機駆動用電圧形インバータの電源喪失時の運転継続法として大きく以下の 3 つの方
法があげられる。 
(1) FC 電圧維持法による運転継続法（参考文献[37]） 
(2) FC エネルギーを用いた運転継続法（本文 3.2 節） 
(3) 運転継続時間最大法（本文 3.3 節） 
慣性質量が大きいアプリケーションでは，慣性が持つ運動エネルギーが比較的に大きく，
システム全体が持っているエネルギーが大きい。そのため，電源喪失時に FC 電圧制御法を
適用することで，0 に近い負の電流指令値を与え僅かに回生を行っても，FC 電圧を維持す
ることができ，回転速度にも急激な変化がなく，比較的に簡単に運転を継続させることがで
きる。 
それに対して，慣性質量が小さいアプリケーションでは，システムが持っている全体のエ
ネルギーが比較的に小さいため，FC エネルギー利用法のように，内部エネルギーを有効に
利用し運転継続時間を極力長くし，かつ，復電時に元の回転速度に素早く収束できるように
速度を徐々に下げる必要がある。しかし，FC エネルギー利用法が電源喪失時に内部エネル
ギーを用いて最も長く運転できる手法とは限らない。慣性質量が大きい場合は，FC 電圧制
御法でも数秒以内の瞬時停電に十分対応でき，運転継続時間をもっと延ばすための検討が
必要としない。一方，慣性質量が小さい場合では，全体のエネルギーが少なく電源喪失時運
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転継続可能な時間が短いことから，損失も考慮して最も長く運転継続可能な運転継続時間
最大法の検討が必要である。 
慣性質量が小さいアプリケーションで，発生頻度が高い瞬時停電の停電時間が FC エネル
ギー利用法によって運転継続できる時間より短いのであれば，復電した後に元の回転速度
に素早く収束できるよう，FC エネルギー利用法により FC のエネルギーを使いながら徐々
に速度を下げたほうが有利である。一方，発生頻度が高い瞬時停電の停電時間が FC エネル
ギー利用法によって運転継続できる時間より長いのであれば，極力長時間システムを停止
させず，運転継続させるため運転継続時間最大法の採用が必要である。 
例えば，圧縮機負荷条件でのシミュレーション結果である図 3.21 (c)の結果から，もし，
発生頻度が高い瞬時停電の時間が 0.2 秒以内であれば，FC エネルギー利用法による運転継
続法が回転速度が速く有利であるが，0.2 秒より長い停電では，FC エネルギー利用法では
運転が停止してしまうことに対して，運転継続時間最大法では運転継続ができるため，運転
継続時間最大法が有利である。 
したがって，アプリケーションが持つ慣性質量の大きさと発生頻度が高い瞬時停電の時
間によって，上記の 3 つの運転継続法を適切に選定して採用する必要がある。 
 
3.5 まとめ 
本章では，電源喪失時にインバータ制御を用いて直流リンク電圧を変動させる制御とし
て，空調用圧縮機のように負荷の慣性モーメントが小さく一度停止したら直ちに再起動す
ることが困難であるアプリケーションの電源喪失時の運転継続を目的とした，FC エネルギ
ーを用いた運転継続法を提案した。本提案手法により，瞬時停電時間が運転継続可能な時間
内であれば，システムを停止させることなく運転を継続できることが確認できた。提案した
制御法は，定格 4kW の圧縮機の実験から有効性が検証された。次に，FC エネルギーを用
いた運転継続法がシステムの持っているエネルギーから最も長く運転継続可能な制御法と
は限らないことから，モータとインバータの損失のモデル化を行い，最適化手法の一つであ
る変分法を用い理論的に運転継続時間を最大にする運転継続時間最大法を導出した。最後
に，各運転継続法の比較により，停電時間や負荷特性による最適な運転継続法を提案した。 
本検討により，電源が不安定な地域での，空調用圧縮機の停止・再起動を防ぐことができ，
可変速交流ドライブシステムの普及の促進による省エネルギー化が期待できる。 
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自動車駆動システム用直流リンク電圧可変制御 
 
本章では，DC-DC コンバータを用いて直流リンク電圧を積極的に変動させ直流電源エネ
ルギーを有効に利用する制御として，高効率を目的とした自動車駆動システム用直流リン
ク電圧可変制御の具体的な制御法と制御系の設計法を示す。 
 
4.1 研究の背景，目的 
近年，自動車の燃料源として化石燃料使用による CO2 排出による地球温暖化問題や，化
石燃料枯渇の問題から，自動車駆動システムの電動化が進んでおり，電気自動車（Electric 
Vehicle : EV）やハイブリッド自動車（Hybrid Electric Vehicle : HEV）等が注目されてい
る[43]。 
自動車駆動用システムでは，搭載スペースの限界による小型化と同時に加速性能の向上
のため高出力が必要とされているため，高出力密度システムが望ましい。その手法としてイ
ンバータの直流電圧を上げる方法があるが，インバータの直流入力電源として主に使われ
ているバッテリーは，体積や重量の制限や直列接続による内部抵抗増加などの問題から電
圧を上げるには限界がある。インバータの直流電圧を上げるもう一つの方法として，バッテ
リーの電圧を 2 象限チョッパを介して昇圧しインバータの入力電圧とする方法がある。こ
の方法は，入力電圧の昇圧によりモータの出力も上げることができるが，DC リンク電圧を
適切に制御することにより，システム全体の効率も上げることができ，HEV 駆動システム
の一つでありトヨタプリウスに搭載されている Toyota Hybrid System II（THS II）などに
採用されている[11]。 
 
 
図 4.1 THS II の電動機駆動回路構成 
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図 4.1 に THS II の電動機駆動回路構成を示す[11]。THS II はシリーズ・パラレルハイブ
リッドシステムであり，電動機駆動用インバータと並列に発電機駆動用インバータが接続
されている。本検討では，発電による影響は除き，市街地の運転を想定し EV モードのみで
の検討を行う。 
このような DC リンク電圧可変システムで効率を上げる具体的な方法として，高速時に
は昇圧比を高くし電流を低減することでモータや変換器の損失を低減させ，低速時には昇
圧比を低くし変換器のスイッチング損失の低減する方法がある。THS II では，各運転条件
（回転数・トルク）で，直流電圧値と，正弦波 PWM・可変調 PWM・矩形波で駆動したと
きの損失特性を予め MAP で設定し，総和電力損失が最小となる直流電圧指令値と変調方式
を選択する[44]。 
DC リンク可変システムの制御法として，文献[45]では， DC リンク電圧可変システムの
定出力領域において PMSM 駆動システムを高効率化して，弱め磁束制御と DC リンク電圧
制御を併用する制御法が提案されている。その方法は，システム全体の高効率化に着目し，
定出力領域において，弱め磁束制御と DC リンク電圧を適切に組み合わせることで，PMSM
の損失が最小となる動作点で駆動する制御法である。しかし，高効率化は高速領域の動作点
だけにとどまり，低速域から高速域まで駆動する際の DC リンク電圧可変制御の具体的な
実現法とその効果は明らかになっていない。 
文献[46]では，インバータのスイッチング損失を低減する目的として，定格回転数以下に
おいて，インバータの DC リンク電圧はモータ端子電圧の変化に比例する DC リンク電圧
可変制御法が提案されたが，損失低減の観点で損失に影響を及ぼすインバータのパルスモ
ードについては未検討である。 
文献[47]では，EV システムに高効率４象限チョッパを適用し，低速ではチョッパとモー
タの効率を考慮した最低電圧制限を決め，高速では速度に比例して電圧を上げることでシ
ステムの高効率化を図っている。電圧利用率向上のため PAM（Pulse Amplitude 
Modulation）変調方式や高調波低減のため PAM 変調方式時の出力電圧半周期の両端にパ
ルスを入れる Quasi-PAM 変調方式などを検討しているが，モータの具体的な制御法や過渡
応答，モータの応答を考慮した直流リンク電圧制御法などについては検討されていない。 
そこで，本研究では上記の課題に対して，DC リンク電圧可変制御の具体的な制御系と制
御系の設計法を提案する。DC リンク電圧は２象限チョッパにより必要最低限の電圧に制御
することによってチョッパとインバータの損失を低減する。インバータの変調方式は１パ
ルスモードを適用することで，必要とする DC リンク電圧を下げ，インバータのスイッチン
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グ損失も低減する。１パルスモードでは出力電圧の振幅を制御することができないため，正
確なトルク制御を実現できる制御法として，電圧位相角操作形トルクフィードバック制御
を適用する[48]。また，モータを高効率で駆動させるため，電流ベクトルが最大トルク/電流
（Maximum Torque Per Ampere，MTPA）の動作点で運転されるように電圧ベクトルを決
定することによりモータの銅損を最小限にする[25]。 
DC リンク電圧制御では，トルク応答と外乱として作用するインバータ側に流れる直流電
流を考慮した解析により制御系を設計する。まず，制御対象のキャパシタの積分要素から，
キャパシタ電圧の指令値に対して制御系を一次遅れ系にするため比例補償器のみを用いた
フィードバック制御を採用し，ゲインの設計法を明らかにする。 
提案する DC リンク電圧制御系では，回転速度とトルク指令に対して，インバータが必要
とする直流電流をモータの機械的なパワーとモータとインバータの総合効率から予測して
フィードフォーワード（FF）で補償する。しかしながら，効率は出力条件や温度などの環
境条件によって変動するため，正確に効率を推定しインバータ電流を補償することは困難
である。インバータ電流推定値に誤差があると，DC リンク電圧制御系の比例補償器のみで
は定常誤差が発生する。そこで，比例・積分補償器にすることにより定常誤差を解消するこ
とを期するが，制御対象にすでに積分要素があるため，積分補償器を追加すると指令値に対
する応答はさらに遅くなってしまう。したがって，積分補償器の制御帯域は，出力信号にオ
ーバーシュートや振動が発生しない範囲で極力広く設計する。 
本章では，まず，電圧位相角操作形１パルスモードトルクフィードバック制御系の構成を
示した後，トルク応答と外乱として作用するインバータ側に流れる直流電流を考慮した DC
リンク電圧制御系の設計法を提案する。制御法の検証には，定格 1kW の IPMSM を用いた
ミニモデルの実験により確認を行う。 
本検討により，高効率を目的とした自動車駆動用 DC リンク電圧可変システムの具体的
な制御法が確立され，自動車駆動システムの更なる省エネルギー化が期待できる。 
 
4.2 高効率最小 DCリンク電圧運転制御法 
本節では，高効率を目的とした DC リンク電圧可変システムの原理と全体制御系の構成，
ミニモデルを用いた効率測定結果について述べる。 
 
 電圧位相角操作形トルクフィードバック制御の原理[48] 
本項では，出力電圧の振幅は一定の条件で電圧位相角を制御することによりトルクの制
御ができる電圧位相角操作形トルクフィードバック制御の原理について述べる。 
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(2.1)式の IPMSM の電圧方程式から，高速定常時を仮定してインピーダンスドロップ分
は無視すると，次式となる。 
 
[
𝑉𝑚 cos 𝜃
𝑉𝑚 sin 𝜃
] = [
0 −𝜔𝐿𝑞
𝜔𝐿𝑑 0
] [
𝑖𝑑
𝑖𝑞
] + [
0
𝜔𝜙𝑓
] (4.1) 
ここで，𝜃は d 軸を基準とした電圧ベクトルの位相である。 
(4.1)式より，𝑖𝑑と𝑖𝑞を求め，(2.2)式に代入すると，トルクは(4.2)式となる。 
 
𝑇𝑚 = (
1
𝐿𝑑
−
1
𝐿𝑞
)
𝑝𝑉𝑚
2
2𝜔2
sin 2𝜃 −
𝑝𝜙𝑓𝑉𝑚
𝜔𝐿𝑑
cos 𝜃 (4.2) 
図 4.2 は表 4.1 に示す本検討の実験で用いて定格 1kW の IPMSM の定数を基に，電圧
ベクトルの振幅𝑉𝑚が一定の条件で(4.2)式から計算される電圧ベクトル位相角𝜃とトルク𝑇𝑚
の関係を示した図である。この図からわかるように，電圧ベクトルの大きさが一定であって
も，電圧ベクトルの位相角𝜃のみによって，トルク𝑇𝑚の制御が可能である。 
 
表 4.1  実験用モータパラメータ 
IPMSM of Rated power 1kW 
Items Values Units 
Stator coil resistance 𝑟𝑚 
d-axis Inductance 𝐿𝑑 
q-axis Inductance 𝐿𝑞 
Constants of e.m.f 𝜙𝑓 
Pole pairs 𝑝 
Rated Speed 
Rated DC link voltage 𝑉𝑑𝑐 
Rated Current 
Rated Torque 
Inertial load 𝐽 
1.1 
12.0 
14.0 
0.21 
4 
2000 
300 
3.7 
4.78 
0.76 
Ω 
mH 
mH 
V rad⁄ /s 
poles 
rpm 
V 
Arms 
Nm 
kgm2 
 
 
図 4.2 電圧ベクトル位相角とトルクの関係 
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 モータの端子電圧と DCリンク電圧の決め方 
本項では，DC リンク電圧可変システムの最小 DC リンク電圧制御時のモータの端子電圧
と DC リンク電圧の決め方について述べる。 
慣性負荷を一定加速度で加速した際の時間に対して回転速度と DC リンク電圧𝑉𝑑𝑐の可変
パターンを図 4.3 に表す。本検討でのバッテリー電圧は 52V を想定している。青色の破線
は，(2.3)式の𝑉𝑚を√6/𝜋 で割った値であり，１パルスモード時に必要な最小の DC リンク電
圧を示す。赤色の線は提案手法で制御する DC リンク電圧の指令値を示す。 
最初の低速領域では，DC リンク電圧を最低限の電圧に設定の上，PWM 方式で運転を開
始する（図 4.3 の A 領域）。今回の検討の PWM 変調方式では，2.2.3.2 項で説明したよう
に電圧利用率を上昇させるため電圧指令値に三次高調波を重畳した三次高調波重畳法を用
いた。モータ速度が上昇すると，(2.3)式から分かるように回転速度に比例して必要な端子電
圧が上昇する。速度が上昇し，DC リンク電圧が足りなくなると，DC リンク電圧を 1 パル
スで駆動可能な最小の電圧に設定し，速度が上がることにつれて DC リンク電圧も上昇さ
せる（図 4.3 の B 領域）。インバータのスイッチング素子やモータの耐圧，チョッパの損失
などを考慮し，一定速度以上では DC リンク電圧を最大値に設定の上，弱め磁束制御を行う
（図 4.3 の C 領域）。今回の検討では最小 DC リンク電圧を 60[V]に設定し，最大電圧は電
動機の弱め磁束制御の確認のため 200[V]に設定した。 
モータの銅損を最も小さくするためには MTPA の動作点で運転をさせることが必要であ
り，そのためには，動作点が端子電圧制限内にある必要がある。十分な端子電圧制限で駆動
するためには DC リンク電圧を高く昇圧する必要があるが，必要以上に昇圧すれば，DC-
DC コンバータの損失やインバータのスイッチング損失などが増えてしまう。そこで，モー
タを最小電流（MTPA 動作点）かつ必要最低限の電圧で運転することで，モータの銅損と
DC-DC コンバータの損失を両方低減することができる。 
モータの端子電圧制限と電流の動作点を詳しく説明するために，実験で用いたミニモデ
ルのモータのパラメータを用いて解説する。表 4.1 にその仕様を示し，図 4.4 に端子電圧
制限楕円，等トルク曲線と動作点を表す。一定の DC リンク電圧から出力できる最大の端子
電圧を𝑉𝑜𝑚とすると，(2.3)式から端子電圧制限円の式は(4.3)式となる。 
 
(𝐿𝑞𝑖𝑞)
2
+ (𝜙𝑓 + 𝐿𝑑𝑖𝑑)
2
= (
𝑉𝑜𝑚
𝜔
)
2
  (4.3) 
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図 4.3 DC リンク電圧可変パターン 
 
 
 
 
 
図 4.4  端子電圧制限楕円，等トルク曲線，動作点 
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提案手法では，まず，MTPA 動作点での電流指令値と(2.3)式から端子電圧が計算される。
DC リンク電圧値は，１パルスモード時に必要な最小の値とするため，(2.8)式で示したよう
に端子電圧を√6/𝜋で割ることで DC リンク電圧指令値を計算する。回転速度が変動しても
それに合わせて DC リンク電圧指令値も変えることで，電流制御をしなくても電流ベクト
ルを MTPA 動作点で維持させることができる（図 4.4 の P1）。回転速度が上昇し DC リン
ク電圧指令値が上限値に至ると（図 4.3 の C 領域），必要な DC リンク電圧が MTPA 駆動
に必要な電圧に対して低い値となるため，弱め磁束制御で運転される（図 4.4 の P2）。 
 
 制御系の構成 
本項では，高効率を目的とした DC リンク電圧可変システムの実現のための，具体的な
制御法と制御系の構成について述べる。 
図 4.5 に最小 DC リンク電圧制御時の全体ブロック図を示し，図 4.6 にトルクフィード
バック制御[49]のブロック図を，図 4.7 に DC-DC コンバータの出力電圧制御ブロック図を
示す。 
 
 
 
 
 
図 4.5 提案手法の全体制御ブロック図 
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図 4.6 トルクフィードバック制御系のブロック図 
 
 
図 4.7 DC リンク電圧制御系のブロック図 
 
 
(4.4)~(4.8)式を用いて，図 4.5 のトルク指令値から MTPA 駆動時の dq 軸の電流指令値
の算出式と，端子電圧指令値の算出式を示す。 
 𝑇𝑚
∗ = 𝑝{𝜙𝑓 − (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝐼𝑚𝑠𝑖𝑛𝛿}𝐼𝑚 𝑐𝑜𝑠 𝛿 (4.4) 
 
𝛿 = 𝑠𝑖𝑛−1
−𝜙𝑓 + √𝜙𝑓
2 + 8(𝐿𝑞 − 𝐿𝑑)
2
𝐼𝑚2
4(𝐿𝑞 − 𝐿𝑑)𝐼𝑚
 
(4.5) 
 𝑖𝑑
∗ = −𝐼𝑚 sin 𝛿 (4.6) 
 𝑖𝑞
∗ = 𝐼𝑚 cos 𝛿 (4.7) 
 
𝑉𝑚
∗ = 𝜔√(𝐿𝑞𝑖𝑞∗ )
2
+ (𝜙𝑓 + 𝐿𝑑𝑖𝑑
∗ )
2
 (4.8) 
ここで，𝐼𝑚：電流ベクトルの大きさ，𝛿：q 軸からの電流位相角である。 
MTPA 動作点で端子電圧指令値が決まると，(2.8)式の関係から端子電圧指令値𝑉𝑚
∗を√6/𝜋 
で除することで DC リンク電圧の指令値を生成する。 
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図 4.6 のトルクフィードバック制御のフィードフォーワード部では，q 軸電流指令値𝑖𝑞
∗と
(4.8)式から与えられた端子電圧𝑉𝑚
∗，回転速度ωの条件で d 軸電流の指令値𝑖𝑑
∗∗を決める。図 
4.4 の A 領域での𝑉𝑚
∗は MTPA 動作点での端子電圧であるため， 𝑖𝑑
∗∗ = 𝑖𝑑
∗となり，C 領域では
𝑉𝑚
∗が制限されるので𝑖𝑑
∗∗ < 𝑖𝑑
∗となり，弱め磁束制御が行われる。(2.1)式から定常状態での d/q
軸のフィードフォーワード電圧𝑣𝑑𝐹𝐹
∗ ，𝑣𝑞𝐹𝐹
∗ と位相角𝜃𝐹𝐹を計算すると次式となる。 
 𝑣𝑑𝐹𝐹
∗ = 𝑟𝑚𝑖𝑑
∗ − 𝜔𝐿𝑞𝑖𝑞
∗  (4.9) 
 𝑣𝑞𝐹𝐹
∗ = 𝑟𝑚𝑖𝑞
∗ + 𝜔(𝐿𝑑𝑖𝑑
∗ + 𝜙𝑓) (4.10) 
 
𝜃𝐹𝐹 = 𝑡𝑎𝑛
−1 
𝑣𝑞𝐹𝐹
∗
𝑣𝑑𝐹𝐹
∗  (4.11) 
次に，フィードバック部ではトルク指令値𝑇𝑚
∗とトルク演算値𝑇𝑚𝑐𝑎𝑙の偏差から PI 補償器
により𝜃𝐹𝐵を調整することでトルクを指令値に追従させる。 
 𝜃𝐹𝐵 = 𝐺𝑃𝐼(𝑠)(𝑇𝑚
∗ − 𝑇𝑚𝑐𝑎𝑙) (4.12) 
PI 補償器𝐺𝑃𝐼(𝑠)は以下のように表せる[49]。 
 
𝐺𝑃𝐼(𝑠) = 𝐾𝑡𝑝 +
𝐾𝑡𝑖
𝑠
 (4.13) 
ここで， 𝐾𝑡𝑝：比例ゲイン，𝐾𝑡𝑖：積分ゲインである。 
トルクの演算値𝑇𝑚𝑐𝑎𝑙は，(2.4)式からでも計算できるが，演算式に電動機の界磁磁束やイ
ンダクタンスのパラメータと dq 軸変換後の電流の値を用いるため，磁気飽和によりパラメ
ータが変動したり，軸ずれにより dq 軸電流に誤差が生じると，正確なトルクの推定ができ
ない。そのため，次式のように，モータに入力される有効電力を電気角速度で除することで，
磁気飽和の影響や軸ずれの影響を受けることなく正確なトルクの演算ができる。 
 
𝑇𝑚𝑐𝑎𝑙 = (𝜂𝑝 ∑ 𝑣𝑘𝑖𝑘
𝑘=𝑢,𝑣,𝑤
) 𝜔⁄  (4.14) 
ここで，𝜂は効率であり，効率によって演算トルクが変わり，各運転条件での効率を求める
必要がある。 
そこで各相の電力からインバータ出力電圧誤差と電動機の銅損を考慮した次式のトルク
演算式を用いる[52]。 
 𝑇𝑚𝑐𝑎𝑙𝑛𝑒𝑤 = 𝑝 ∑ {𝑣𝑘
∗ − 𝑉𝑓𝑑 sign(𝑖𝑘) − 𝑟𝑚𝑖𝑘}𝑖𝑘
𝑘=𝑢,𝑣,𝑤
𝜔⁄  (4.15) 
ここで，𝑉𝑓𝑑：スイッチング素子の電圧降下，sign()：符号関数である。 
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提案制御はインバータのスイッチング損失を極力減らし，インバータの出力電圧を最大
にするため１パルスモードで運転されるため，電圧ベクトルの振幅はインバータから直接
制御できない。そのため，電圧ベクトルの振幅は DC-DC コンバータによる DC リンク電圧
制御により制御され，電圧ベクトルの位相角は，電圧ベクトル位相操作形トルクフィードバ
ック制御による制御される。 
本検討では，DC-DC コンバータとして２象限チョッパを用いて DC リンクの定電圧制御
を行う。２象限チョッパの回路を図 4.8 に示し，DC リンク電圧𝑉𝑑𝑐を次式に示す。 
 
𝑉𝑑𝑐 =
1
𝐶𝑑𝑐
∫ 𝑖𝑑𝑐 𝑑𝑡 (4.16) 
(4.16)式から𝑉𝑑𝑐を制御することはコンデンサに流入する電流𝑖𝑑𝑐を制御することと同義で
あり，𝑖𝑑𝑐はインバータに流れる電流𝑖𝑖𝑛𝑣とバッテリーの電流𝑖𝑏𝑎𝑡から次式で表される。 
 𝑖𝑑𝑐 = 𝑖𝑏𝑎𝑡 − 𝑖𝑖𝑛𝑣 (4.17) 
ここで，𝑖𝑖𝑛𝑣が分かれば所望の𝑖𝑏𝑎𝑡を制御することによって𝑉𝑑𝑐を制御することができる。し
たがって，本提案手法では図 4.7 のように DC リンク電圧誤差から比例ゲインをかけた後に
インバータ電流を足すことで𝑖𝑏𝑎𝑡
∗ を決定する。 
インバータ電流の指令値𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ は(4.18)式のように，トルク指令値から計算されるモータのパ
ワーにインバータのスイッチング素子の電圧降下による損失分とモータの抵抗による銅損
分を足した電力を DC リンク電圧で除することで計算できる。 
 
𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ = (𝑇𝑚
∗ 𝜔 + ∑ {𝑉𝑓𝑑 𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑖𝑘) + 𝑟𝑚𝑖𝑘}𝑖𝑘
𝑘=𝑢,𝑣,𝑤
) /𝑉𝑑𝑐 (4.18) 
 
 
図 4.8 DC-DC コンバータ回路図 
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次に，バッテリー電流の指令値𝑖𝑏𝑎𝑡
∗ とその実際値𝑖𝑏𝑎𝑡の偏差をとり，PI 補償を行う。チョ
ッパの入力電圧指令値𝑣𝑐ℎ
∗ は PI 補償の出力𝑣𝑐ℎ𝑃𝐼
∗ を用いて次式に示す。 
 𝑣𝑐ℎ
∗ = −𝑣𝑐ℎ𝑃𝐼
∗ + 𝑣𝑏𝑎𝑡 (4.19) 
ここで，𝑣𝑐ℎ𝑃𝐼
∗ の符号を負としているのは，図 4.8 の𝑖𝑏𝑎𝑡の矢印方向を正としているためであ
る。𝑣𝑏𝑎𝑡は外乱として作用し，その分だけ指令値と実際値との間に誤差が生じてしまうため，
この外乱を打ち消すよう𝑣𝑏𝑎𝑡を加えて補償する。 
以上のように制御系を構成することにより，電圧ベクトルの振幅は DC-DC コンバータの
DC リンク電圧系により制御され，位相角はトルクフィードバックで制御されることとなり，
所望の電圧ベクトルを出力することができる。 
 
 ミニモデル実験による効率の評価 
この項では，提案手法の効率向上効果を確認するため，定格 1kW のミニモデルの IPMSM
を用いて実験により効率を測定した結果を述べる。 
DC リンク電圧を最大値の 200[V]と一定にし PWM モードで運転した場合と，最小 DC
リンク電圧制御で１パルスモードで運転を行った場合の効率の比較を行った。表 4.1 に実
験に用いたモータのパラメータを示し，表 4.2 に制御パラメータを示す。負荷側には誘導
機を用いて定トルク制御を行い，各回転速度で効率を測定し比較した。 
 
 
 
表 4.2  制御パラメータ 
Items Values Units 
Battery Energy 
Battery Voltage vbat 
Chopper Inductance Lbat 
DC Link Capacitance Cdc 
2.9 
52 
5 
1000 
kWh 
V 
mH 
μF 
Control Period Time 
Torque Control Time Constant Tdt 
Converter Current Control  
Time Constant  Tdi 
200 
10 
 
5 
μs 
ms 
 
ms 
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各回転速度における，変換器とモータの効率と総合効率の測定結果を図 4.9 に示す。全
速度領域で総合効率が向上され，特に低速領域で大幅に向上されたことが確認できる。その
理由としては，主に１パルスモードによるインバータのスイッチング損失が低減されイン
バータの効率が改善され，低速領域では DC リンク電圧が低いためスイッチング損失がさ
らに低減されたと考えられる。インバータの効率が改善されたことは，インバータから熱と
て放射される損失が低減されたことであるため，インバータ冷却のための装置を小型化す
ることができ，変換器の小型化にも貢献できると考えられる。 
今回の実験で使用したモータは自動車駆動用として使われるモータに対して小型で定格
速度が低く，インダクタンスの値が大きいため，１パルスモードの適用による高調波損失が
大きく変わらず，モータの効率には大きな変化が見られなかった。しかし，実際に自動車駆
動用として使われるモータはインダクタンスの値が小さいため，運転条件によっては１パ
ルスモードによる高調波損失が増える可能性があり，総合効率を考慮した最小電圧制御の
切り替え条件の決め方などは今後の課題である。 
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(a) Converter & Inverter Efficiency 
 
(b) Motor Efficiency 
 
(c) Total Efficiency 
図 4.9 効率測定結果 
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4.3 トルク応答と外乱を考慮した DCリンク電圧制御系の設計法 
この節では，前節で示した高効率最小 DC リンク電圧運転制御系の DC リンク電圧制御
系ゲインの設計法と動特性について述べる。その後，トルクの応答や外乱で作用するインバ
ータ電流を考慮した解析を行い，インバータ電流の推定誤差があった場合，DC リンク電圧
の定常誤差が発生することを示し，それを除去する制御法とゲインの決定法を提案する。 
 
 DCリンク電圧制御系のゲイン設計法と動特性 
図 4.7 の DC リンク定電圧制御系の下位制御系である定電流制御系の比例ゲイン𝐾𝑖𝑝およ
び積分ゲイン𝐾𝑖𝑖を設計する。図 4.10 に電流制御系の制御ブロック図を示し，電流制御系の
閉ループ伝達関数を(4.20)式に示す。 
 
𝐺𝑖(𝑠) =
𝐾𝑖𝑝𝑠 + 𝐾𝑖𝑖
𝑠(𝐿𝑐𝑠 + 𝑅𝐿) + (𝐾𝑖𝑝𝑠 + 𝐾𝑖𝑖)
 (4.20) 
ここで，𝐿𝑐はコイルのインダクタンス，𝑅𝑐はコイルの内部抵抗である。𝐾𝑖𝑝と𝐾𝑖𝑖を(4.21)式と
(4.22)式のように設計することで，𝐺𝑖(𝑠)は(4.23)式のように時定数𝑇𝑑𝑖の一次遅れ系に設計す
ることができる。 
 
𝐾𝑖𝑝 =
𝐿𝑐
𝑇𝑑𝑖
 (4.21) 
 
𝐾𝑖𝑖 =
𝑅𝐿
𝑇𝑑𝑖
 (4.22) 
 
𝐺𝑖 =
1
𝑇𝑑𝑖𝑠 + 1
 (4.23) 
次に，DC リンク低電圧制御系の比例ゲイン𝐾𝑣𝑝を設計する。図 4.11 に DC リンク電圧制
御系のブロック図を示し，電圧制御系の閉ループ伝達関数を(4.24)式に示す。 
 
𝐺𝑣(𝑠) =
𝐾𝑣𝑝
𝐶𝑑𝑐𝑠(𝑇𝑑𝑖𝑠+1)+𝐾𝑣𝑝
=
𝐾𝑣𝑝/(𝐶𝑑𝑐𝑇𝑑𝑖)
𝑠2+(1/𝑇𝑑𝑖)𝑠+𝐾𝑣𝑝/(𝐶𝑑𝑐𝑇𝑑𝑖)
  
=
𝜔𝑛
2
𝑠2+2𝜁𝜔𝑛𝑠+𝜔𝑛
2  
(4.24) 
𝐺𝑣(𝑠)は２次遅れ系であり減衰係数𝜁は(4.25)式のように書くことができる。 
 𝜁 =
1
2
√
𝐶𝑑𝑐
𝐾𝑣𝑝𝑇𝑑𝑖
  (4.25) 
𝜁 ≥ 1/√2であればゲイン線図にピークが現れず単調減少であることと，𝜁の値が小さいほ
ど応答が速いことから，𝜁 = 1/√2となるように𝐾𝑣𝑝を設計すれば，電圧応答に振動がなく目
標値に高速に追従できる考えられる。 𝜁 = 1/√2の時の電圧比例ゲインを𝐾𝑣𝑝0とすると，𝐾𝑣𝑝0
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は(4.26)式のように計算できる。 
 𝐾𝑣𝑝0 =
1
2
𝐶𝑑𝑐
𝑇𝑑𝑖
  (4.26) 
この時の固有角周波数𝜔𝑛0は次式で表され，電流制御系の遮断周波数の1/√2倍となり，電
圧制御系のインナーループである電流制御系の制御周波数帯域を超えないことが確認でき
る。 
 
𝜔𝑛0 = √
𝐾𝑣𝑝0
𝐶𝑑𝑐𝑇𝑑𝑖
=
1
√2
1
𝑇𝑑𝑖
  (4.27) 
もし，𝐾𝑣𝑝を𝐾𝑣𝑝0より大きい値に設定すると，DC リンク電圧はより高速に追従できると
考えられるが，DC リンク電圧やバッテリー電流に振動が発生する可能性がある。特に，バ
ッテリー電流の制御系の制御帯域を超えることによりバッテリー電流の振動が予想され，
バッテリー電流の振動は，バッテリーの寿命に悪影響を与え，場合によってはバッテリー電
流の過電流保護によりシステムが停止する可能性もある。したがって，𝐾𝑣𝑝の値によって DC
リンク電圧の応答速度とバッテリー電流の安定性の間にはトレードオフ関係があると言え
る。 
 
 
 
 
図 4.10 バッテリー電流制御系ブロック図 
 
 
図 4.11 DC リンク電圧制御系ブロック図 
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そのトレードオフ関係を確認するため，表 4.1 と表 4.2 に示す条件に基づいてシミュレ
ーションを行った。システムの構成は図 4.12 に示す。回転速度 1000[rpm]で，１パルスモ
ード最小電圧制御で運転しトルク指令値を 0[Nm]から 5[Nm]に変えたときの，各𝐾𝑣𝑝におけ
るトルク応答(a)，DC リンク電圧とバッテリー電流の応答(b)を図 4.13，図 4.14，図 4.15
にそれぞれ示す。トルク応答(a)の Tm_cal は(4.15)式から計算される 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 4.12 シミュレーション・実験システムの構成 
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(a) Torque Response             (b) Battery Currents and DC Link Voltages 
図 4.13 トルクステップ応答シミュレーション結果 (𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0 × 5) 
 
 
 
(a) Torque Response             (b) Battery Currents and DC Link Voltages 
図 4.14 トルクステップ応答シミュレーション結果 (𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0 × 1/5) 
 
 
 
(a) Torque Response             (b) Battery Currents and DC Link Voltages 
図 4.15 トルクステップ応答シミュレーション結果 (𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0)  
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𝐾𝑣𝑝の値を 5 倍にした場合では，DC リンク電圧は約 0.04 秒で収束し収束速度が速くなっ
たが，DC リンク電圧が収束するまでバッテリー電流が定常値の約 50%まで振動が発生す
る。一方，𝐾𝑣𝑝の値を 1/5 倍にした場合では，バッテリー電流には振動が見られないが，0.1
秒でも DC リンク電圧が収束されず，収束速度が遅くなったことが分かる。DC リンク電圧
が目標値に追従できないと，モータの動作点が MTPA 動作点から離れるため，モータの銅
損が増え，総合効率が低下する可能性がある。𝐾𝑣𝑝を𝐾𝑣𝑝0に設定すると，DC リンク電圧は
0.1 秒以内に目標値に追従でき，バッテリー電流にも大きな振動が見られない。 
次に，シミュレーションと同一な条件で実験を行った。表 4.1 に示す定格 1kW の IPMSM
を実験機とし，慣性負荷を負荷として用いた。制御パラメータはシミュレーションと同様に
表 4.2の値を用い，モータの回転数 1000rpmにおいてトルク指令値𝑇𝑚
∗が 0[Nm]から 5[Nm]
に変化させた際の応答波形を図 4.16 に，5[Nm]から 0[Nm]に変化させた際の応答波形を図 
4.17 に示す。電圧制御系の比例ゲイン𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0とした。 
図 4.16と図 4.17の(a)はトルク指令値と(4.15)式から計算されるトルク計算値の応答を， 
(b)はバッテリー電流と DC リンク電圧の応答を，(c)は実測した dq 軸電流応答をそれぞれ
示す。 
インバータの変調方式が１パルスモードであるため，電圧の高調波によるトルク変動や
電流値の振動は見られるが，トルクの応答はほぼ設計通りの時定数 10[ms]で応答している
ことが分かる。トルク指令をステップに与えた直後は，DC リンク電圧が MTPA で駆動可
能な電圧より低いため一時的に電流の動作点が図 4.4 の P2 ポイントに移動し d 軸電流が
低くなるが，チョッパの制御により DC リンク電圧の上昇とともに d 軸電流も上昇し，最
終的には MTPA 動作点となる。本実験で用いた IPMSM は突極比が 1 に近く MTPA 動作
時の d 軸電流の計算値は－0.3A である。また，電圧制御系の振動が現れないように比例ゲ
イン𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0としたため，トルクステップ応答によりインバータの電力が急激に増加して
も，シミュレーション結果と同様に，DC リンク電圧とバッテリーの電流に大きな振動が見
られなく目標値に追従することが分かる。 
以上のように，DC リンク電圧制御系のバッテリー電流制御ゲインと DC リンク電圧制御
比例ゲイン𝐾𝑣𝑝の設計法を示し，シミュレーションとミニモデルを用いた実験によりその有
効性を検証した。 
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(a) Torque Response 
 
(b) Battery Currents and DC Link Voltages 
 
(c) d,q-axis Current Response 
図 4.16 トルクステップ応答実験結果 (0Nm  5Nm)  
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(a) Torque Response 
 
(b) Battery Currents and DC Link Voltages 
 
(c) d,q-axis Current Response 
図 4.17 トルクステップ応答実験結果 (5Nm  0Nm)  
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 DCリンク電圧制御系の負荷電流を考慮した解析 
前項では DC リンク電圧制御系の設計において，負荷電流であるインバータ側に流れる
直流電流𝑖𝑖𝑛𝑣を外乱として扱い，その影響はフィードフォーワード補償により打ち消される
と仮定し設計を行った。しかし，実際の制御系では，トルク指令値からインバータ電流指令
値𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ が計算され，𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ と𝑖𝑖𝑛𝑣は完全に一致するとは限らなくトルク応答の影響を受ける。本
項ではトルク指令値を入力として DC リンク電圧制御系を見直し，トルク応答を考慮した
解析を行う。 
表 4.1 に示すモータパラメータを用いて回転速度 1500rpm，MTPA 運転時のトルクと
DC リンク電圧との関係を(2.8)式，(4.4)～(4.8)式から計算した結果を図 4.18 に示す。図 
4.18 の破線は二次近似曲線を表し，近似式は次式となる。 
 𝑉𝑑𝑐
∗ ≈ 0.3724𝑇𝑚
∗ 2& + 0.0943𝑇𝑚
∗ + 169.18  (4.28) 
インバータ電流𝑖𝑖𝑛𝑣とインバータ電流指令値𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ は，モータの機械出力を P とし，効率を
 𝜂とすると，それぞれ次式で表される。 
 
𝑖𝑖𝑛𝑣 =
1
𝜂
∙
𝑃
𝑉𝑑𝑐
=
1
𝜂
∙
𝑇𝑚∙𝜔
𝑉𝑑𝑐
=
1
𝜂
∙
𝜔
𝑉𝑑𝑐
∙
1
𝑇𝑑𝑡𝑠+1
∙ 𝑇𝑚
∗   
(4.29) 
 
𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ =
1
𝜂
∙
𝜔
𝑉𝑑𝑐
∙ 𝑇𝑚
∗   
(4.30) 
ここで，𝑇𝑑𝑡はトルク応答時定数であり，実トルクはトルク指令値に対して時定数𝑇𝑑𝑡の一次
遅れで応答すると仮定する。 
以上の結果から，平衡点でトルク変動による DC リンク電圧変動のブロック図を図 4.19
に示す。平衡点での速度と DC リンク電圧をそれぞれ 𝜔0，𝑉𝑑𝑐0とし，モータの効率𝜂は十分
高いと仮定し 1 と設定した。 
 
図 4.18 トルク，DC リンク電圧特性 (1500rpm)  
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図 4.19 トルク指令からの DC リンク電圧制御ブロック図  
 
図 4.19 から，𝛿𝑉𝑑𝑐
∗ から 𝛿𝑉𝑑𝑐までの開ループ伝達関数𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛は(4.31)式となり， 𝛿𝑇𝑚
∗から
𝛿𝑉𝑑𝑐までの伝達関数は(4.32)式で求められる。 
 
𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛 =
𝐾𝑣𝑝
𝐶𝑑𝑐𝑠(𝑇𝑑𝑖𝑠+1)
  (4.31) 
 
𝛿𝑉𝑑𝑐 =
𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
𝛿𝑉𝑑𝑐
∗ +
1
(𝐶𝑑𝑐𝑠)(𝑇𝑑𝑖𝑠+1)
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ −
1
(𝐶𝑑𝑐𝑠)
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣  
=
𝐾𝑣𝑝𝑉𝑑𝑐0𝑘𝑎(𝑇𝑑𝑡𝑠+1)+𝜔0(𝑇𝑑𝑡𝑠+1)−𝜔0(𝑇𝑑𝑖𝑠+1)
𝐶𝑑𝑐𝑉𝑑𝑐0𝑠(𝑇𝑑𝑖𝑠+1)(𝑇𝑑𝑡𝑠+1)+𝐾𝑣𝑝𝑉𝑑𝑐0(𝑇𝑑𝑡𝑠+1)
𝛿𝑇𝑚
∗ = 𝐺𝑇𝑚𝑉𝑑𝑐(𝑠)𝛿𝑇𝑚
∗   
(4.32) 
4.3.1 項の外乱の影響を考慮しない解析で，𝐾𝑣𝑝を(4.26)式の𝐾𝑣𝑝0に設計することで応答に
大きな振動が見られなかった。𝐾𝑣𝑝を𝐾𝑣𝑝0，𝐾𝑣𝑝0 × 2，𝐾𝑣𝑝0 × 5に設定したとき，外乱の影響
も考慮した伝達関数𝐺𝑇𝑚𝑉𝑑𝑐(𝑠)のゲイン線図を図 4.20 に示す。𝐺𝑇𝑚𝑉𝑑𝑐(𝑠)の入力と出力の物
理量が異なるため，ゲインを𝐺𝑇𝑚𝑉𝑑𝑐(𝑗0)で割り正規化を行った。平衡点条件は，1500rpm，
0Nm である。 
 
 
 
図 4.20 𝐾𝑣𝑝による𝐺𝑇𝑚𝑉𝑑𝑐(𝑠)のゲイン線図 
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図 4.20 から𝐾𝑣𝑝を𝐾𝑣𝑝0より大きくすると，200[rad/s]のゲインが 1 を超えることが分か
る。今回の検討では，DC-DC コンバータの電圧制御系の内側の電流制御系の制御帯域を
200[rad/s]と設定したため，𝐾𝑣𝑝を大きくすることにより電流制御帯域を越える周波数領域
のゲインが高くなり，DC リンク電圧やバッテリー電流に振動が現れる可能性があると考え
られる。 
𝐾𝑣𝑝の値による DC リンク電圧やバッテリー電流の振動を確認するため，表 4.1 と表 4.2
に示す条件に基づいてシミュレーションを行った。回転速度 1500[rpm]で，１パルスモード
最小電圧制御で運転しトルク指令値を 0[Nm]から 5[Nm]に変えたときの，各𝐾𝑣𝑝におけるト
ルク応答(a)，DC リンク電圧とバッテリー電流の応答(b)を図 4.21，図 4.22 にそれぞれ示
す。 
図 4.21 から𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0の際は，DC リンク電圧とバッテリー電流に大きな振動は見られ
なかったが，図  4.22 から𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0 × 5の際は，DC リンク電圧の応答に約 0.02[s]
（314[rad/s]）周期の振動が見られる。この振動の周期は，図 4.20 の𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0 × 5のゲイ
ン線図のゲインがピーク時での角周波数である約 300[rad/s]と概ね一致することが分かる。 
 
 
(a) Torque Response             (b) Battery Currents and DC Link Voltages 
図 4.21 トルクステップ応答シミュレーション結果 (𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0)  
 
(a) Torque Response             (b) Battery Currents and DC Link Voltages 
図 4.22 トルクステップ応答シミュレーション結果 (𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0 × 5)  
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次に，シミュレーションと同一な条件で実験を行った。表 4.1 に示す定格 1kW の IPMSM
を実験機とし，慣性負荷を負荷として用いた。実験システムの構成を図 4.12 に示す。制御
パラメータもシミュレーションと同様に表 4.2 の値を用い，モータの回転数 1500rpm にお
いてトルク指令値𝑇𝑚
∗が 0[Nm]から 5[Nm]に変化させた際の各𝐾𝑣𝑝におけるトルク応答(a)，
DC リンク電圧とバッテリー電流の応答(b)を図 4.23，図 4.24 にそれぞれ示す。𝐾𝑣𝑝 =
𝐾𝑣𝑝0 × 5に設定すると，バッテリー電流の過電流保護により動作できなかったため，𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0，
𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0 × 2の時の実験結果を示す。 
シミュレーションと同様に𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0の際は，DC リンク電圧とバッテリー電流に大きな
振動は見られないが，𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0 × 2の際には，DC リンク電圧に僅かであるが，0.03[s] 
（209[rad/s]）程度の振動が見られる。その原因としては，図 4.20 の𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0 × 2のゲイ
ン線図からわかるように電流の制御帯域の 200[rad/s]付近でのゲインが 1 を超えているか
らである。 
 
 
 
 
(a) Torque Response             (b) Battery Currents and DC Link Voltages 
図 4.23 トルクステップ応答実験結果 (𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0)  
 
(a) Torque Response             (b) Battery Currents and DC Link Voltages 
図 4.24 トルクステップ応答実験結果 (𝐾𝑣𝑝 = 𝐾𝑣𝑝0 × 2)  
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以上のように，DC リンク電圧制御系のトルクの応答も考慮した解析により，DC リンク
電圧応答の振動の原因を示し，シミュレーションとミニモデルの実験によりその妥当性を
検証した。 
 
 DCリンク電圧の定常誤差を改善する比例・積分制御系のゲイン設計法 
DC-DC コンバータの DC リンク電圧制御に比例制御のみを用いると，制御系が単純でゲ
インの設計も簡単にできるが，外乱として作用するインバータ電流の定常値を正確に補償
できないと定常誤差が発生する。本研究で提案する最小 DC リンク電圧制御系は電流制御
を行わず，MTPA 動作点での最小の DC リンク電圧を指令値として計算し制御する方式で
ある。DC リンク電圧に定常誤差が発生すると，電流ベクトルの動作点が MTPA 動作点か
らずれモータ電流の大きさが大きくなる場合がある。これにより銅損が大きくなる可能性
がある。また，DC リンク電圧制御系では，回転速度とトルク指令に対して，インバータが
必要とする直流電流を，モータの機械的なパワーと，モータとインバータの総合効率から予
測してフィードフォーワードで補償する。このとき，効率は運転条件や温度などの環境条件
によって変動するため，効率の誤差により，正確なインバータ電流を補償することは困難で
ある。本項では，インバータ電流推定誤差による DC リンク電圧制御系の電圧の定常誤差を
解消するため，比例・積分補償器（PI 補償器）を用いる。DC リンク電圧の応答が，トルク
制御系への影響の少ない応答となるような PI 補償器のゲインの設計法を提案する。 
 
4.3.3.1. 比例補償器による DCリンク電圧の定常誤差 
前項で示した DC リンク電圧制御系のモデルから，トルク指令値からインバータ電流を
推定する際に，インバータとモータの総合効率を正確に推定できない。そこで，効率の実際
値を𝜂𝑟とし，推定値を𝜂𝑒とし，実際のインバータ電流𝑖𝑖𝑛𝑣とインバータ電流目標値𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ をそれ
ぞれ次式で表す。 
 
𝑖𝑖𝑛𝑣 =
1
𝜂𝑟
∙
𝑃
𝑉𝑑𝑐
=
1
𝜂𝑟
∙
𝑇𝑚∙𝜔
𝑉𝑑𝑐
=
1
𝜂𝑟
∙
𝜔
𝑉𝑑𝑐
∙
1
𝑇𝑑𝑡𝑠+1
∙ 𝑇𝑚
∗    (4.33) 
 
𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ =
1
𝜂𝑒
∙
𝜔
𝑉𝑑𝑐
∙ 𝑇𝑚
∗   
(4.34) 
ここで，𝑃はモータの機械的な出力，𝜔は機械角速度，𝑇𝑑𝑡はトルク応答時定数であり，実ト
ルクはトルク指令値に対して時定数𝑇𝑑𝑡の一次遅れで応答すると仮定する。 
図 4.25にインバータとモータの総合効率が異なるときのDCリンク電圧制御系のブロッ
ク図を示す。 
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図 4.25 DC リンク電圧制御系ブロック図（P 制御） 
 
 
図 4.26 DC リンク電圧制御系線形近似モデルブロック図（P 制御） 
 
 
図 4.25 のブロック図を平衡点(𝜔0, 𝑉𝑑𝑐0)の近傍でのトルク微小変動𝛿𝑇𝑚
∗ による DC リン
ク電圧変動𝛿𝑉𝑑𝑐のブロック図に書き換えると図 4.26 となる。 
図 4.26 から，DC リンク電圧変動𝛿𝑉𝑑𝑐は次式で書くことができる。 
 
𝛿𝑉𝑑𝑐 =
𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
𝛿𝑉𝑑𝑐
∗ +
1
(𝐶𝑑𝑐𝑠)(𝑇𝑑𝑖𝑠+1)
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ −
1
(𝐶𝑑𝑐𝑠)
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣  
 =
𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
𝛿𝑉𝑑𝑐
∗ +
1
(𝐶𝑑𝑐𝑠)(𝑇𝑑𝑖𝑠+1)
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
1
𝜂𝑒
𝜔0
𝑉𝑑𝑐0
𝛿𝑇𝑚
∗   
−
1
(𝐶𝑑𝑐𝑠)
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
1
𝜂𝑟
𝜔0
𝑉𝑑𝑐0
1
𝑇𝑑𝑡𝑠+1
𝛿𝑇𝑚
∗    
 =
𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
𝛿𝑉𝑑𝑐
∗  
+
1/(𝐶𝑑𝑐𝑠)
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
∙
𝜔0
𝑉𝑑𝑐0
(
1
𝜂𝑒
1
𝑇𝑑𝑖𝑠+1
−
1
𝜂𝑟
1
𝑇𝑑𝑡𝑠+1
) 𝛿𝑇𝑚
∗   
(4.35) 
また，電圧誤差𝛿𝐸𝑣は次式となり， 
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𝛿𝐸𝑣 = 𝛿𝑉𝑑𝑐
∗ − 𝛿𝑉𝑑𝑐  
=
1
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
𝑘𝑎𝛿𝑇𝑚
∗   
−
1/(𝐶𝑑𝑐𝑠)
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
∙
𝜔0
𝑉𝑑𝑐0
(
1
𝜂𝑒
∙
1
𝑇𝑑𝑖𝑠+1
−
1
𝜂𝑟
∙
1
𝑇𝑑𝑡𝑠+1
) 𝛿𝑇𝑚
∗   
(4.36) 
トルク指令に𝑇𝑚0のステップ信号が入力されたときの定常誤差は最終値の定理から次式で
計算できる。 
 𝑙𝑖𝑚
𝑠→0
𝑠 ∙ {
1
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
∙
𝑘𝑎𝑇𝑚0
𝑠
  
 −
1
(𝐶𝑑𝑐𝑠)
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
∙
𝜔0
𝑉𝑑𝑐0
(
1
𝜂𝑒
∙
1
𝑇𝑑𝑖𝑠+1
−
1
𝜂𝑟
∙
1
𝑇𝑑𝑡𝑠+1
)
𝑇𝑚0
𝑠
} 
=
1
𝐾𝑣𝑝
∙
𝜔0𝑇𝑚0
𝑉𝑑𝑐0
(
1
𝜂𝑟
−
1
𝜂𝑒
)  
(4.37) 
(4.37)式からインバータとモータの総合効率の実際値𝜂𝑟と推定値𝜂𝑒が異なる場合，定常誤
差が発生することが確認できる。 
提案する制御系は MTPA 動作点での端子電圧と DC リンク電圧を計算し指令値として制
御し，電流制御は行わない。そのため，図 4.27 に示すように DC リンク電圧が指令値から
ずれると電流ベクトルの動作点が MTPA 動作点からずれてしまい，モータの銅損が増加す
る恐れがある。また，電圧指令値が最大値となる高速領域では，指令電圧より高いと高電圧
保護によりシステムが停止する恐れがあり，低いと出力が低下する恐れがある。 
そこで，図 4.28 に示すように DC リンク電圧制御系に積分補償器を追加することで DC
リンク電圧の追従誤差を解消することを期する。 
 
 
図 4.27 DC リンク電圧誤差による電流ベクトル動作点の変化 
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図 4.28 DC リンク電圧制御系ブロック図（PI 制御） 
 
 
図 4.29 DC リンク電圧制御系線形近似モデルブロック図（PI 制御） 
 
4.3.3.2. 比例積分補償器のゲイン設計法 
PI 補償器のゲインを設計するため，図 4.26 と同様に平衡点の周りで線形近似を行い，イ
ンバータ電流指令値の信号を外乱で作用するインバータ電流信号のところにまとめと，DC
リンク電圧制御系のブロック図は図 4.29 となる。前項で示したように，平衡点でトルク指
令値の微小変動が発生した場合,(4.38)式で近似できるため,トルク指令の変動𝛿𝑇𝑚
∗ が DC リ
ンク電圧変動𝛿𝑉𝑑𝑐に及ぼす影響を，(4.40)式のように DC リンク電圧指令𝛿𝑉𝑑𝑐
∗ によるものと
外乱𝛿𝐷によるものに分けて検討する。 
 𝛿𝑉𝑑𝑐
∗ = 𝑘𝑎𝛿𝑇𝑚
∗    (4.38) 
 
𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛 =
𝐾𝑣𝑝(𝑠+1/𝑇𝑣𝑖)
𝐶𝑑𝑐𝑠
2(𝑇𝑑𝑖𝑠+1)
  (4.39) 
 
𝛿𝑉𝑑𝑐 =
𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
𝛿𝑉𝑑𝑐
∗ +
1/(𝐶𝑑𝑐𝑠)
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
𝛿𝐷   
= 𝐺𝑉𝑑𝑐𝑐𝑙𝑜𝑠𝑒𝛿𝑉𝑑𝑐
∗ + 𝐺𝛿𝐷𝛿𝑉𝑑𝑐𝛿𝐷  
(4.40) 
ここで，𝐺𝑉𝑑𝑐𝑐𝑙𝑜𝑠𝑒と𝐺𝛿𝐷𝛿𝑉𝑑𝑐はそれぞれ次式となる。 
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𝐺𝑉𝑑𝑐𝑐𝑙𝑜𝑠𝑒 =
𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
=
𝐾𝑣𝑝(𝑠+1/𝑇𝑣𝑖)
𝐶𝑑𝑐𝑠
2(𝑇𝑑𝑖𝑠+1)+𝐾𝑣𝑝(𝑠+1/𝑇𝑣𝑖)
  (4.41) 
 𝐺𝛿𝐷𝛿𝑉𝑑𝑐 =  
1
1+𝐺𝑉𝑑𝑐𝑜𝑝𝑒𝑛
∙
1
𝐶𝑑𝑐𝑠
=
𝑠(𝑇𝑑𝑖𝑠+1)
𝐶𝑑𝑐𝑠
2(𝑇𝑑𝑖𝑠+1)+𝐾𝑣𝑝(𝑠+1/𝑇𝑣𝑖)
   (4.42) 
まず，𝐺𝑉𝑑𝑐𝑐𝑙𝑜𝑠𝑒から DC リンク電圧指令𝛿𝑉𝑑𝑐
∗ が出力信号𝛿𝑉𝑑𝑐に及ぼす影響を検討する。𝑇𝑣𝑖
は DC リンク電圧の定常誤差を小さくするための積分補償器の時定数であるため，バッテ
リー電流制御系の時定数𝑇𝑑𝑖やトルク制御時定数𝑇𝑑𝑡に比べて十分長いと考えてよい。1/𝑇𝑣𝑖よ
り十分高い周波数領域では，(𝑠 + 1/𝑇𝑣𝑖) ≈ 𝑠であるため，𝐺𝑉𝑑𝑐𝑐𝑙𝑜𝑠𝑒は次式で書き直すことがで
きる。 
 𝐺𝑉𝑑𝑐𝑐𝑙𝑜𝑠𝑒 ≈
𝐾𝑣𝑝𝑠
𝐶𝑑𝑐𝑠
2(𝑇𝑑𝑖𝑠+1)+𝐾𝑣𝑝𝑠
=
𝐾𝑣𝑝
𝐶𝑑𝑐𝑠(𝑇𝑑𝑖𝑠+1)+𝐾𝑣𝑝
   (4.43) 
(4.43)式は 4.3.1 項の外乱を考慮しない時の P 補償器のみを適用した伝達関数である
(4.26)式と一致しており，𝐾𝑣𝑝 = 𝐶𝑑𝑐/(2𝑇𝑑𝑖)に設定することで，𝐺𝑉𝑑𝑐𝑐𝑙𝑜𝑠𝑒のゲイン線図にピー
クが現れず高周波数帯域で，周波数に対して単調減少とすることができ，𝐺𝑉𝑑𝑐𝑐𝑙𝑜𝑠𝑒を一次遅
れ系に近い制御系に設計することができる。 
𝐾𝑣𝑝は𝐶𝑑𝑐/(2𝑇𝑑𝑖)と固定した上で，PI 補償器の時定数𝑇𝑣𝑖を設計する。(4.41)式の𝐺𝑉𝑑𝑐𝑐𝑙𝑜𝑠𝑒の
伝達関数から，表 4.2 の制御パラメータを用いて各𝑇𝑣𝑖におけるゲイン線図を書くと，図 
4.30 となる。図 4.30 から，𝑇𝑣𝑖 ≤ 0.05ではゲイン特性にピークが現れる。その原因は，電
圧制御系の内部制御ループであるバッテリー電流制御系の時定数𝑇𝑑𝑖が 5[ms]であり，𝑇𝑣𝑖を
𝑇𝑑𝑖に近くするほど1/𝑇𝑑𝑖付近のゲインが高くなるからである。したがって，𝑇𝑣𝑖 ≥ 0.1に設定
することでゲイン線図にピークが表れず，電圧制御系の大きなオーバーシュートや振動を
抑えることができる。 
 
 
図 4.30 各𝑇𝑣𝑖による𝐺𝑉𝑑𝑐𝑐𝑙𝑜𝑠𝑒のゲイン線図 
 89 
 
次に，(4.42)式の𝐺𝛿𝐷𝛿𝑉𝑑𝑐の伝達関数から，外乱𝛿𝐷が出力信号𝛿𝑉𝑑𝑐に及ぼす影響を検討する。
まず，インバータ電流指令値𝑖𝑖𝑛𝑣
∗  （推定値）と実際値𝑖𝑖𝑛𝑣との差により外乱𝛿𝐷の特性が異な
るため，推定誤差による外乱𝛿𝐷の周波数特性を求める。 
図 4.29 で各推定誤差のときの外乱信号𝛿𝐷を計算すると次式となる。 
i) 𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ = 𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣の場合（インバータ電流を正確に推定できる場合） 
 𝛿𝐷 =
1
𝑇𝑑𝑖𝑠+1
𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣 − 𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣 = −
𝑇𝑑𝑖𝑠
𝑇𝑑𝑖𝑠+1
𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣   (4.44) 
ii) 𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ = 𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣 × 0.5の場合（インバータ電流の推定誤差 50％の場合） 
 𝛿𝐷 =
1
𝑇𝑑𝑖𝑠+1
𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣
2
− 𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣 = −
𝑇𝑑𝑖𝑠+1/2
𝑇𝑑𝑖𝑠+1
𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣   (4.45) 
iii) 𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ = 0の場合（電流推定が全くできない場合） 
 𝛿𝐷 = −𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣   (4.46) 
(4.44)～(4.46)式を用いてインバータ電流𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣から外乱信号𝛿𝐷までの伝達関数のゲイン
線図を書くと図 4.31 となる。図 4.31 からインバータ電流を正確に推定できてもバッテリ
ー電流制御系の制御帯域より高い周波数領域ではゲインが下がらないことが分かる。その
原因は，必要とするインバータ電流𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣を正確に推定し補償してもバッテリー電流制御系
の遅れによりインバータ電流の補償電流が遅れるため，バッテリー制御系の制御帯域より
高い周波数帯域の信号は除去できないためである。そのため，外乱𝛿𝐷から出力信号𝛿𝑉𝑑𝑐ま
での伝達関数𝐺𝛿𝐷𝛿𝑉𝑑𝑐は，バッテリー制御系の制御帯域より高い周波数帯域ではゲインを下
げる必要がある。 
なお，電流推定が全くできない場合では，全周波数領域でゲインが 0[dB]であるため，
𝐺𝛿𝐷𝛿𝑉𝑑𝑐の周波数特性も全帯域において，なるべくピークゲインを下げる必要がある。 
実際のシステムでは，トルクは指令値に対してトルク制御時定数𝑇𝑑𝑡の一次遅れで応答す
るため，インバータ電流𝑖𝑖𝑛𝑣も時定数𝑇𝑑𝑡の遅れで応答する。一方，インバータ電流指令値𝑖𝑖𝑛𝑣
∗
はトルク指令値に対して比例関係である。そのため，トルク指令値の変動𝛿𝑇𝑚
∗ による外乱信
号の検討には，トルク応答時定数𝑇𝑑𝑡を含めた検討が必要である。しかし，ワーストケース
である電流が全く推定できない場合では，𝐺𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣𝛿𝐷のゲインは全帯域で 0 であり，𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣はト
ルク制御時定数𝑇𝑑𝑡の一次遅れで応答する。したがって，𝛿𝑇𝑚
∗から 𝛿𝐷までのゲインは図 4.31
に示す𝐺𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣𝛿𝐷のゲイン線図と比べて，高周波数領域のゲインが低下し，ゲインが高くなる
周波数帯域はないと考えられる。今回の検討では，ワーストケースを考慮してトルク応答遅
れによるインバータ電流遅れは考慮していないが，今後，トルク応答時定数やインバータ電
流推定誤差などが外乱の周波数特性に及ぼす影響は検討する必要がある。 
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図 4.31 各電流推定誤差による𝐺𝛿𝑖𝑖𝑛𝑣𝛿𝐷のゲイン線図 
 
 
(4.42)式の𝐺𝛿𝐷𝛿𝑉𝑑𝑐の伝達関数から，各𝑇𝑣𝑖におけるゲイン線図を書くと図 4.32 となる。い
ずれの𝑇𝑣𝑖においてもバッテリー電流制御帯域である 200[rad/s]以上のゲインは下がってい
るが，𝑇𝑣𝑖が短いほどピークゲインが高くなり，低周波数領域でのゲインが低くなる。ピー
クゲインが高くなるとインバータ電流の推定誤差があった際に，出力信号のオーバーシュ
ートや振動が大きくなる可能性があるため，設計の指針としては，ピークゲインを極力低く
する𝑇𝑣𝑖を選択し，ピークゲインが同等であれば，外乱による定常誤差を早く抑えるため低
周波数領域のゲインが低くなるような𝑇𝑣𝑖を選択する。図 4.32 から，𝑇𝑣𝑖 ≥ 0.1では，ゲイン
の最大値は大きく変わらないため，𝑇𝑣𝑖 = 0.1とすることで，ピークゲインを極力抑えながら，
定常誤差をできるだけ早く解消させることができる。 
図 4.30 からでも，𝑇𝑣𝑖 ≥ 0.1とすることで，𝐺𝑉𝑑𝑐𝑐𝑙𝑜𝑠𝑒のゲイン線図でもピークゲインの発
生がなく１次遅れに近い特性となった。したがって，𝑇𝑣𝑖 = 0.1と設定することで，DC リン
ク電圧に大きなオーバーシュートや振動を発生させることなく，目標値に追従させること
ができる。 
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図 4.32 各𝑇𝑣𝑖による𝐺𝛿𝐷𝛿𝑉𝑑𝑐のゲイン線図 
 
 
4.3.3.3. 提案制御系の実験検証 
上記に検討した PI 補償器のゲイン設計法の妥当性を確認するため，表 4.1 に示した定格
1kW の IPMSM を用いて実験を行った。実験システムの構成は図 4.12 に示す。制御パラ
メータは表 4.2 の値を用いた。モータの回転数は図 4.3 の運転パターンから MTPA 動作領
域でなるべく高い出力でインバータ電流が大きく流れる時の応答を確認するため， 
1500[rpm]に設定し，トルク指令値𝑇𝑚
∗を 0[Nm]から 5[Nm]に変化させた。 
まず，制御系のモータとインバータの総合効率の設定値を高めの値と設定し，インバータ
指令(推定)電流を 80%とした場合(𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ = 𝑖𝑖𝑛𝑣 × 0.8)の，P 制御と PI 制御時の DC リンク電圧
とバッテリー電流応答(a)，d,q 軸電流(b)，トルク応答(c)を図 4.33 と図 4.34 にそれぞれ示
す。実際の効率は実験により求め，トルクの計算では(2.2)式の d,q 座標系での電流による演
算式を用いた。(4.15)式の電力からの演算式を用いると，１パルスモードでは実トルクとの
誤差が発生したが，その原因については今後解明する必要がある。図 4.33 (a)の DC リンク
電圧の応答から分かるように，P 制御時はインバータ電流の推定誤差による定常誤差が発生
し，図 4.33 (b)から 0.4 秒から 0.5 秒間の定常状態での平均電流振幅を計算すると 6.38[A]
となった。一方，図 4.34 (a)の DC リンク電圧の応答から電流推定誤差があっても DC リン
ク電圧は目標値に追従し，0.4 秒から 0.5 秒間の平均電流振幅を計算すると 5.98[A]となり，
同一運転条件であっても電流の振幅が約 6％下がりモータの銅損を約 12％下げることがで
きる。P 制御で電流の振幅が増加した原因は，図 4.27 で示したように DC リンク電圧の低
下により電流の動作点が MTPA 動作点からずれたからである。 
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また，各結果のトルク応答(c)は DC リンク電圧の定常誤差に関係なく目標トルクにほぼ
同一な応答速度で追従できた。その理由は，今回の制御系は電圧位相角操作形トルクフィー
ドバック制御を用いるため，DC リンク電圧の誤差によりモータに印加される電圧ベクトル
の振幅が変わっても，電圧位相角を制御することにより設計どおりにトルクを追従させる
ことができたからである。 
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(a) Battery Currents and DC Link Voltages 
 
(b) d,q-axis Current 
 
(c) Torque Response  
図 4.33 トルクステップ応答実験結果 (P 制御，𝐾𝑣𝑝 = 0.1，𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ = 𝑖𝑖𝑛𝑣 × 0.8)  
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(a) Battery Currents and DC Link Voltages 
 
(b) d,q-axis Current 
 
(c) Torque Response  
図 4.34 トルクステップ応答実験結果 (PI 制御，𝐾𝑣𝑝 = 0.1，𝑇𝑣𝑖 = 0.1，𝑖𝑖𝑛𝑣
∗ = 𝑖𝑖𝑛𝑣 × 0.8)  
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次に，PI 補償器のゲインの妥当性を検証するため，図 4.31 の電流推定誤差に関してワー
ストケースとなる𝑖𝑖𝑛𝑣
∗  = 0の場合において，各𝑇𝑣𝑖での DC リンク電圧とバッテリー電流応答
(a)，d,q 軸電流(b)，トルク応答(c)を図 4.36 から図 4.39 にそれぞれ示す。 
まず，各結果のトルク応答(c)は上記の実験結果と同様に DC リンク電圧の応答速度に関
係なく，電圧位相角操作形トルクフィードバック制御によりほぼ一定の応答速度で応答す
ることが分かる。また，トルクステップ入力時に，DC リンク電圧が低下する。この原因は，
実際のインバータ電流に対してフィードフォーワードで補償する電流がないため，FC から
一時的に放電されるからである。 
各実験結果において DC リンク電圧の最大値とバッテリー電流の最大値を測定した結果
を図 4.35 に示す。図 4.35 から𝑇𝑣𝑖を長くするほど DC リンク電圧の最大値とバッテリー電
流の最大値が小さくなるが，0.1 秒以上では大きく変わらなく，図 4.38 と図 4.39 から分
かるように外乱による DC リンク電圧の応答速度だけが遅くなる。したがって，今回の検討
条件では，𝑇𝑣𝑖 = 0.1とすることでオーバーシュートが大きくならない範囲で DC リンク電圧
の応答速度を早くすることができ，図 4.32 の解析結果と一致する。 
最後に，PI 制御適用時に，前もって測定した効率値を用いてインバータ電流を正確に推
定できた（𝑖𝑖𝑛𝑣
∗  = 𝑖𝑖𝑛𝑣）と仮定したときの実験結果を図 4.40 に示す。インバータ電流が正
確に推定できる場合は，図 4.38 の電流誤差が大きい場合と比べてトルクステップ入力時
DC リンク電圧の低下が小さく，目標値に早く収束できることが分かる。このことから，提
案方式では，DC リンクの定常誤差の改善には充分効果があるが，過渡的な誤差の保障には
限界があることが分かる。 
 
 
図 4.35  𝑇𝑣𝑖による DC リンク電圧最大値とバッテリー電流最大値  
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(a) Battery Currents and DC Link Voltages 
 
(b) d,q-axis Current 
 
(c) Torque Response  
図 4.36 トルクステップ応答実験結果 (PI 制御，𝐾𝑣𝑝 = 0.1，𝑇𝑣𝑖 = 0.02，𝑖𝑖𝑛𝑣
∗  = 0)  
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(a) Battery Currents and DC Link Voltages 
 
(b) d,q-axis Current 
 
(c) Torque Response  
図 4.37 トルクステップ応答実験結果 (PI 制御，𝐾𝑣𝑝 = 0.1，𝑇𝑣𝑖 = 0.05，𝑖𝑖𝑛𝑣
∗  = 0)  
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(a) Battery Currents and DC Link Voltages 
 
(b) d,q-axis Current 
 
(c) Torque Response  
図 4.38 トルクステップ応答実験結果 (PI 制御，𝐾𝑣𝑝 = 0.1，𝑇𝑣𝑖 = 0.1，𝑖𝑖𝑛𝑣
∗  = 0)  
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(a) Battery Currents and DC Link Voltages 
 
(b) d,q-axis Current 
 
(c) Torque Response  
図 4.39 トルクステップ応答実験結果 (PI 制御，𝐾𝑣𝑝 = 0.1，𝑇𝑣𝑖 = 0.2，𝑖𝑖𝑛𝑣
∗  = 0)  
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(a) Battery Currents and DC Link Voltages 
 
(b) d,q-axis Current 
 
(c) Torque Response  
図 4.40 トルクステップ応答実験結果 (PI 制御，𝐾𝑣𝑝 = 0.1，𝑇𝑣𝑖 = 0.1，𝑖𝑖𝑛𝑣
∗  = 𝑖𝑖𝑛𝑣)  
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4.4 まとめ 
本章では，DC-DC コンバータを用いて直流リンク電圧を積極的に変動させ直流電源エネ
ルギーを有効に利用する制御として，高効率運転を目的とした自動車駆動用 DC リンク電
圧可変システムを紹介し，具体的な制御法の提案と制御系の設計法について示した。DC リ
ンク電圧を必要最小限に設定し，１パルスモードで運転することにより，効率が向上された
ことがミニモデルの実験より確認された。提案手法は 1 パルスモードで運転されるため，
電圧ベクトルの振幅は DC-DC コンバータから DC リンク電圧を制御することにより制御
し，電圧ベクトルの位相角は電圧位相角操作形トルクフィードバック制御系により制御す
る制御系を提案した。DC-DC コンバータの DC リンク電圧制御系の設計については，モー
タのトルク応答を考慮した解析を行い，インバータ電流指令値推定誤差外乱による DC リ
ンク電圧の定常誤差を解消するための PI 制御系を提案した。PI 制御系のゲイン設計法とし
ては，外乱を抑制しながら応答速度を極力早くする設計法を提案した。 
本検討により，EV や HEV に用いられる DC リンク電圧可変システムの具体的な制御法
が明らかとなり，自動車駆動システムの高効率化に寄与し一充電走行距離延伸や燃費向上
による省エネルギー化が期待できる。 
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結論 
 
本論文では，可変速交流ドライブシステムの普及促進と高効率化による省エネルギー化
を目的とし，電圧形インバータにおいて，一般的には一定である直流リンク電圧を変動させ
ることにより電動機駆動システムの付加価値を向上させる制御法に着目した。研究対象と
しては，電源喪失時にインバータの制御を用いて直流リンク電圧を変動させることにより
直流電源エネルギーを有効に利用し運転を継続させる制御法と，高効率を目的とした直流
リンク電圧可変システムの直流電源エネルギーを有効に利用するための具体的な制御法を
提案した。各ケースにおける研究成果を以下にまとめる。 
 
（１） 空調用圧縮機の電源遮断時の運転継続法（第 3 章） 
電源喪失時にインバータの制御を用いて直流リンク電圧を変動させ運転を継続させる制
御として，一度停止したら直ちに再起動が困難である空調用圧縮機の瞬時停電時の運転継
続法を挙げ，FC エネルギーを用いた運転継続法を提案した。提案した制御法では，電源が
喪失されたと判断すると FC の静電エネルギーと負荷の運動エネルギーを比較し電流指令
値を生成することにより，システムが停止するまで両エネルギーをすべて利用することが
でき，運転継続時間が延伸される。提案制御系では電源喪失時速度制御器を使わないため，
復電時に速度制御器の PI 補償器内部変数を再設定することにより，電流指令値の急激な変
動なく速度制御に戻ることができる。また，提案制御系の電流指令値に一次遅れフィルタを
設けることにより速度の急変化を防ぐことを示し，その一次遅れフィルタの時定数の設計
法を明らかにした。以上の結果を実際の空調用圧縮機を用いた実験によりその有効性が検
証された。 
FC エネルギーを用いた運転継続法は電源喪失時に運転継続時間を最も長くする制御法
とは限らないため，制御対象のモデル化を行い最適化手法の一つである変分法を用いて運
転継続時間を最大にする運転パターンを理論的に求め，シミュレーションと実験により検
証された。また，その損失モデルを用いた数値シミュレーションと実験結果が概ね一致する
ことから損失モデルとシミュレーションの妥当性が検証され，入力電圧や FC の容量，慣性
モーメント，負荷トルクなどの条件による運転継続時間や電源喪失時の速度や FC 電圧の変
動などの予測が可能となった。また，各運転継続法の比較により，停電時間や負荷特性によ
って適切な運転継続法を提案し，各条件に最適な運転継続法の選定が可能となった。 
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これらの結果を用いて，可変速交流ドライブシステムに電源喪失時の運転継続という付
加価値を付けることができる。日本国内は，電源グリッドが比較的に安定しており，可変速
交流ドライブシステムを搭載したインバータエアコンの普及率もほぼ 100%となっている
が，東南アジアなどの新興国では瞬時停電も頻繁に起こりインバータエアコンの普及率も
低い。そのような地域で，定速駆動システムに比べて高効率である可変速交流ドライブシス
テムの付加価値向上により普及が促進されると，電動機駆動システムの省エネルギー化に
貢献できると考えられる。 
 
（２） 自動車駆動システムの直流リンク電圧可変制御（第 4 章） 
DC-DCコンバータを用いて直流リンク電圧を積極的に変動させ電動機駆動システムに付
加価値を与える制御として，高効率を目的とした自動車駆動用 DC リンク電圧可変システ
ムを挙げ，具体的な制御法と制御系の設計法を提案した。本検討で提案する制御法は，基本
的な動作に加えて，低速駆動領域での効率向上のため，直流リンク電圧を極力抑えてインバ
ータの変調方式としては 1 パルスモードを適用した。1 パルスモードではインバータにより
電圧ベクトルの振幅は直接制御できないため，電圧位相角操作形トルクフィードバック制
御により正確なトルク制御を行った。DC リンク電圧の決め方としては，最大トルク/電流制
御と 1 パルスモードにより必要最小限の DC リンク電圧指令値に設定した。その結果，モ
ータの銅損とインバータのスイッチング損失を極力減らすことができ，ミニモデルの実験
により DC リンク電圧一定制御と比べて効率が改善されることが確認できた。 
DC-DC コンバータの DC リンク電圧制御では，トルク応答を考慮した DC リンク電圧制
御系の設計法を提案した。まず，DC リンク電圧制御系において比例補償器のゲインの設計
法とゲインの値による動特性を示し，DC リンク電圧制御系に外乱として作用するインバー
タ電流を考慮した解析を行った。また，比例補償器のみでは外乱で作用するインバータ電流
を正確に補償できないと DC リンク電圧に定常誤差が発生する。提案する制御系では DC リ
ンク電圧に定常誤差が発生すると損失増加や出力低下の恐れがあるため，比例・積分補償器
の適用により定常誤差を解消し，外乱を抑制しながら応答速度を極力早くする補償器のゲ
イン設計法を提案した。 
本検討により，高効率を目的とした自動車駆動システムの DC リンク電圧可変制御の具
体的な制御法が明らかとなり，EV の一充電走行距離延伸や HEV の燃費向上が期待できる。
また，提案制御系とその設計法により，高速トルク応答と DC リンク電圧変動やバッテリー
電流の変動を抑えることができ，自動車の加速性能向上と，FC の容量低減やバッテリーの
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寿命延伸などが期待できる。さらに，提案した制御系のモデル化や解析法などは，様々な DC
リンク電圧可変システムの設計時に活用できると考えられる。 
 
以上のように，本論文では異なるアプリケーションを対象としているが，一般的には一定
である可変速交流ドライブシステムの直流リンク電圧を変動させ，直流電源エネルギーを
有効に利用することで可変速交流ドライブシステムの付加価値向上させる共通の技術を提
案した。具体的には，電源喪失時にインバータの制御で直流リンク電圧を変動させることに
より運転を継続させる制御法と，DC-DCコンバータを用いて直流リンク電圧を変動させる，
高効率を目的とした直流リンク電圧可変システムの具体的な制御法と制御系の設計を提案
した。その結果，電源が不安定な地域で高効率である可変速交流ドライブシステムを搭載し
たエアコンの付加価値向上による普及促進や，自動車駆動システムの高効率化により省エ
ネルギー化が期待できる。 
また，本研究成果はエアコンや自動車だけでなく，低慣性負荷を持つ産業用ドライブシス
テムの瞬時停電時の運転継続や，様々なバッテリー駆動システムの高効率化に寄与し，可変
速交流ドライブシステムの更なる普及と高効率化により省エネルギー化に貢献できると期
待する。 
さらに，本論文で提案した各制御対象のモデル化や最適手法の導出法，解析手法などは，
エネルギーの有効利用の観点から，様々な可変速交流ドライブシステムの設計や問題解決
に活用できると考えられる。 
 
今後の課題としては，以下の項目があげられる。 
（１） 運転継続法の実使用環境での検討 
本論文では圧縮機のみの条件で提案手法の効果を確認したが，実際のエアコンを使った
際の運転継続法適用による室内温度の変化などの効果を評価する必要がある。 
（２） DC リンク電圧可変制御の実機パラメータを用いた検討 
本論文では実験装置の都合で定格出力 1kW，定格速度 2000rpm のミニモデルの電動機
を用いて検討を行ったが，実際の自動車に使われる電動機の出力は数十 kW で，最大回転
速度も 10,000rpm を超える高速モータが多く，インダクタンスなどのモータパラメータが
大きく異なる可能性がある。また，スイッチング素子や FC，DC-DC コンバータのインダ
クタなどの定数も異なり，損失特性などが変わる可能性があるため，実機のパラメータを用
いた時の制御系の検討などが必要である。 
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